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Kurzfassung
In einem elektrisch betriebenen Fahrzeug besitzt die Batterie einen entscheidenden Einfluss
auf die Kosten und auf das Bauvolumen. Daher wird eine hohe Lebensdauer der Batterie bei
möglichst hoher Reichweite und kleiner Baugröße angestrebt.
In dieser Arbeit werden Methoden zur Optimierung eines Systems, welches aus DC/DC-
Wandler und Doppelschichtkondensatoren besteht, zur Entlastung der Traktionsbatterie in
elektrisch betriebenen Fahrzeugen beschrieben. Es wird analysiert, inwieweit dieses System
die Traktionsbatterie im Betrieb entlasten kann und inwieweit dadurch die Gesamteffizienz
gesteigert wird. Zur Verifizierung der theoretischen Überlegungen wird ein solches System
für ein Flurförderzeug-Antriebssystem ausgelegt und analysiert.
Die Schwerpunkte der Arbeit liegen auf der Hardware-Optimierung des verwendeten bi-
direktionalen DC/DC-Wandlers und seiner Komponenten sowie auf der Entwicklung ei-
ner übergeordneten Leistungsregelung im Fahrzeug zum optimalen Betrieb des Batterie-
Stützungssystems.
Zunächst werden die Randbedingungen für das zu entwickelnde System erarbeitet, wozu
insbesondere der genutzte Spannungsbereich der Doppelschichtkondensatoren gehört. Wei-
terhin werden die Vorteile der Interleaved-Technik zur Anwendung in Gleichstromstellern
erläutert. Mögliche Vorteile von gekoppelten Induktivitäten werden ausgearbeitet und das
Verhalten des gekoppelten Systems mit dem herkömmlichen Einsatz von diskreten Indukti-
vitäten verglichen. Zur Reduzierung der Kosten des Wandlers wird ein Verfahren präsentiert,
durch dessen Einsatz es möglich ist, die Anzahl an Stromsensoren zu verringern. Anschlie-
ßend wird die Entwicklung eines übergeordneten Powermanagements beschrieben, welches
mit Hilfe eines Fuzzy-Reglers realisiert wird. Es wird untersucht, ob dieser Regler durch den
Einsatz eines genetischen Algorithmus optimiert werden kann.
Zuletzt wird das entwickelte optimierte Batterie-Stützungssystem in seiner Gesamtheit ana-
lysiert und vermessen. Der Betrieb eines Fahrzeuges mit und ohne ein solches System wird
sowohl analytisch als auch messtechnisch hinsichtlich der thermischen und elektrischen Grö-
ßen detailliert verglichen.
Abstract
In an electrically driven vehicle the battery has a major influence on the costs and on the
volume. Thus, a high lifetime of the battery, connected with a high operation range of the
vehicle and low volume is desired.
In this work, methods to optimize a system consisting of a dc/dc-converter and double layer
capacitors to disburden the traction battery in an electric vehicle are described. It is investiga-
ted, how this system can disburden the traction battery and how the general efficiency can be
improved. To verify the theoretical considerations, such a system is designed and analyzed
for a lift truck propulsion system.
The main focus of this work is on the hardware optimization of the bidirectional dc/dc-
converter and its components and on the development of a superior powermanagement in the
vehicle for optimal operation of the battery buffer system.
First the marginal conditions for the system are worked out, which is mainly the used voltage
area of the double layer capacitors. Additionally the advantages of the interleaved technique
in dc/dc-converters are explained. Possible advantages of coupled inductors are worked out
and the system behaviour of the coupled system is compared with the conventional appli-
cation of discrete inductors. To reduce the dc/dc-converter’s costs a method to reduce the
number of current sensors is presented. Afterwards the design of a superimposed power-
management is described which is realized by a fuzzy-controller. It is investigated if this
controller can be further optimized with a genetic algorithm.
At last, the buffer system is analyzed in its entirety und the vehicle operation is compared
with and without the additional buffer system. The operation of a vehicle with and without
such a system is compared concerning thermal and electrical parameters both analytically
and with measurements.
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1 Einleitung
1.1 Motivation
Die Bedeutung von elektrisch betriebenen Fahrzeugen hat im Laufe der letzten Jahre durch
den steigenden Ölpreis und die drohende Klimaveränderung stark zugenommen [1]. Im Be-
reich der Nutzfahrzeuge, z.B. bei Flurförderzeugen, wird insbesondere in Anwendungsbe-
reichen in geschlossenen Gebäuden schon jetzt standardmäßig auf Elektro-Antriebe zurück-
gegriffen. Bei Fahrzeugen, die der Personenbeförderung dienen, ist dagegen aufgrund der
geringen Reichweite und den gleichzeitig hohen Kosten der auf dem Markt vorhandenen
Energiespeicher noch ein hoher technischer Fortschritt in der Energiespeichertechnik zur
Marktdurchdringung erforderlich.
In elektrischen Antriebssystemen für Fahrzeuge spielt die Batterie sowohl in Bezug auf die
Kosten als auch auf das Gewicht eine entscheidende Rolle. Dadurch besteht eine große Nach-
frage nach einer Maximierung der Lebensdauer und nach einer möglichst kleinen Dimensio-
nierung. Zusätzlich ist ein möglichst hoher energetischer Wirkungsgrad des Gesamtsystems
entscheidend, um eine möglichst hohe Reichweite zu realisieren. Dadurch können die Nut-
zungsdauer einer Ladung erhöht und die Energiekosten reduziert werden.
Die Lebensdauer der Batterie hängt von diversen Faktoren ab. Ein Kriterium ist die Belastung
und die dadurch hervorgerufene Temperatur-Erhöhung [2, 3]. Je höher die Temperatur ist,
desto schneller finden chemische Reaktionen in der Batterie statt, insbesondere auch die für
die Batterie schädlichen Vorgänge. In Bleisäureakkumulatoren sorgt dies für Korrosion und
Wasserverlust [4, 5]. Eine Aufladung der Batterie mit hohen Strömen, die im Fahrzeug beim
Bremsen auftreten, kann zur Reduzierung der aktiven Masse führen [3]. Je nach Aufbau und
Typ der Batterie ist der elektrische Wirkungsgrad beim Rekuperieren nicht zufriedenstellend,
da ein Teil der elektrisch zurückgespeisten Energie während des Ladevorganges der Batterie
in chemischen Prozessen verloren geht [6].
In dieser Arbeit wird untersucht, inwieweit sich mit einem sogenannten Batterie-Stützungs-
system (BSS) die oben beschriebenen Systemgrößen optimieren lassen. Ein Batterie-Stüt-
zungssystem besteht aus einem DC/DC-Wandler und einem oder mehreren Modulen aus
Doppelschichtkondensatoren (DSK). Der DC/DC-Wandler bildet dabei die Schnittstelle zwi-
schen Batterie und Kondensatoren und regelt den Energiefluss. Gleichzeitig wird die la-
dezustandsabhängige Spannung der Doppelschichtkondensatoren an die Batteriespannung
gekoppelt. Das Stützungssystem kann Energie während der Rekuperation aufnehmen oder
zusätzlich aus der Batterie nachgeladen werden. In Phasen starker Belastung insbesondere
während der Beschleunigung des Fahrzeuges kann dann die zwischengespeicherte Energie
wieder zurück ins System gegeben werden, damit nicht die gesamte Leistung der Batterie
abgefordert wird. In Abb. 1.1 wird schematisch ein vereinfachter Lastzyklus eines elektrisch
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betriebenen Fahrzeuges dargestellt. In a) ist ersichtlich, dass die gesamte Leistung der Bat-
terie abgefordert wird, während in b) die Leistung zwischen Batterie und BSS aufgeteilt
wird.
P
Antrieb
t
P
Antrieb
t
Beschleunigung konstante 
Geschwindigkeit
Bremsen
Beschleunigung konstante 
Geschwindigkeit
Bremsen
Leistung
Batterie
Leistung
BSS
Leistung
Batterie
a) b)
00
Abb. 1.1: Schematische Darstellung der Leistungsaufteilung in einem vereinfachten Fahr-
zyklus eines Elektrofahrzeuges a) ohne BSS, b) mit BSS
Da ein BSS immer einen zusätzlichen materiellen Aufwand zum vorhandenen Antriebssys-
tem darstellt, müssen die Verbesserungen, die ein solches System mit sich bringt, die zu-
sätzlichen Kosten und den Bauraum rechtfertigen. Das System muss somit kompakt und
kostengünstig sein. Zudem ist ein sehr hoher Wirkungsgrad erforderlich, um einen mög-
lichst großen Teil der zwischengespeicherten Energie wieder ins System zurückgeben zu
können.
Ziel dieser Arbeit ist es, mit aktuellen Methoden der Wissenschaft Optimierungs-Verfahren
auszuarbeiten, um ein in jeder Hinsicht möglichst kompaktes, günstiges und hocheffizientes
Batterie-Stützungssystem zu entwerfen und den Einfluss auf das gesamte Antriebssystem
und deren Komponenten zu analysieren. Dazu bedarf es sowohl einer hardwaretechnischen
Optimierung des Systems als auch der Entwicklung eines intelligenten Powermanagements,
das den Energiefluss im System regelt.
Die entwickelten und angewendeten Optimierungs-Verfahren sollen dabei jeweils von allge-
meiner Bedeutung und dementsprechend für alle Fahrzeuge mit derselben Antriebskonfigu-
ration einsetzbar sein. Die messtechnischen Verifizierungen der theoretischen Überlegungen
und eine beispielhafte Auslegung finden dann jeweils für das in Kap. 2.1 beschriebene An-
triebssystem eines Flurförderzeuges statt.
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1.2 Abgrenzung und Stand der Technik
In der Literatur gibt es bereits Untersuchungen darüber, inwieweit sich Doppelschichtkon-
densatoren in Antriebssysteme einbinden lassen. Dazu gehören insbesondere Untersuchun-
gen zu Elektro-Hybridfahrzeugen , also Fahrzeugen mit Verbrennungsmotor und einer elek-
trischen Antriebsmaschine [7–10], zu Brennstoffzellenfahrzeugen [11–13] und zu reinen
Elektrofahrzeugen, die lediglich mit einem elektrischen Antrieb betrieben werden [14–
16].
In [17] wird eine Untersuchung des Zusammenwirkens zwischen Batterie und Doppelschicht-
kondensator für eine allgemeine Last durchgeführt. In [18] werden verschiedene Anord-
nungsmöglichkeiten der Energiespeicher in einem Hybridfahrzeug untersucht und vergli-
chen. Die zu untersuchenden Möglichkeiten sind dabei die direkte Parallelschaltung zwi-
schen Batterie und Doppelschichtkondensatoren und die Ankopplung mit zwei bzw. einem
DC/DC-Wandler. In [19] wird ein System zur Realisierung in einem Elektro-PKW vorge-
stellt und analysiert. Dabei wird ein herkömmlicher, nicht optimierter DC/DC-Wandler ver-
wendet.
Optimierungspunkte der oben erwähnten Untersuchungen sind der Energieverbrauch der
jeweiligen Energiespeicher und des gesamten speziellen Systems, der z.B. durch geeigne-
te Leistungsaufteilung zwischen den Energiespeichern optimiert wird. Jedoch ist nicht das
Gesamtsystem aus DC/DC-Wandler und Doppelschichtkondensatoren, welches aus entspre-
chender Hardware und einem übergeordneten Powermanagement besteht, Gegenstand der
Optimierungen.
Diese Arbeit hingegen befasst sich sowohl mit der Optimierung der einzelnen Komponenten
im System als auch mit Methoden, das Gesamtsystem bezüglich Baugröße, Kosten und Effi-
zienz zu optimieren. Dabei werden zunächst allgemeingültige Optimierungsmethoden entwi-
ckelt, die dann jeweils auf die Randbedingungen des Flurförderzeug-Antriebes angewendet
und getestet werden. Der Schwerpunkt der Untersuchungen liegt dabei auf der Hardware
des zu verwendenden DC/DC-Wandlers. Weiterhin werden die Auswirkungen eines solchen
Batterie-Stützungssystems auf das Verhalten des Gesamtfahrzeugs detailliert erörtert und mit
dem Betrieb ohne Batterie-Stützung verglichen.
Nicht Gegenstand dieser Arbeit dagegen sind Betrachtungen zur Optimierung des herkömm-
lichen Antriebsstrangs eines Elektrofahrzeuges, bestehend aus Elektromaschine, Wechsel-
richter und Batterie.
1.3 Inhaltsübersicht
In Kapitel 2 werden zunächst die Randbedingungen des Batterie-Stützungssystems insbe-
sondere mit Bezug auf das Antriebssystem des Flurförderzeuges beschrieben. Dazu wird ein
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geeigneter Spannungsbereich der Doppelschichtkondensatoren ausgewählt und darauf basie-
rend die Grundtopologie des DC/DC-Wandlers festgelegt.
In Kapitel 3 wird die Interleaved-Technik allgemein eingeführt und analysiert. Es werden die
Optimierungsmöglichkeiten durch diese Technik in Bezug auf die Anwendung des DC/DC-
Wandlers ausgearbeitet.
Doppelschichtkondensatoren nehmen als der Energiespeicher im zu entwickelnden Batterie-
Stützungssystem eine bedeutende Rolle ein. Deswegen wird in Kapitel 4 detailliert auf die
Funktionsweise, die Modellierung und auf die Auslegung dieses Energiespeichers eingegan-
gen.
In den folgenden zwei Kapiteln werden Methoden zur Optimierung der Hardware in mehr-
phasigen Gleichstromstellern untersucht. Die Induktivitäten stellen in solchen Wandlern ein
Kernelement dar. Eine Möglichkeit der Optimierung derselben durch magnetische Kopplung,
ein Vergleich zwischen der Anwendung gekoppelter mit diskreten Drosseln, Möglichkei-
ten zur Reduzierung der Stromschwankungsbreite sowie die Vorgehensweise zur Auslegung
einer gekoppelten Induktivität werden in Kapitel 5 beschrieben. Zur Reduzierung der An-
zahl an Komponenten und damit der Kosten wird in Kapitel 6 die Minimierung der Anzahl
an Stromsensoren untersucht und eine Methode zur Realisierung des sogenannten Current-
Sharings mit reduzierter Sensorzahl entwickelt.
Zur Realisierung einer übergeordneten Regelung des Energieflusses im Antriebssystem wird
in Kapitel 7 die Entwicklung eines Powermanagements vorgestellt, welches den Sollwert des
Stromes für das Batterie-Stützungssystem vorgibt.
In Kapitel 8 wird eine detaillierte Analyse des gesamten in den vorherigen Kapiteln entwi-
ckelten Batterie-Stützungssystems und dessen Auswirkungen auf das Antriebssystem durch-
geführt. Dazu gehört insbesondere auch die Betrachtung des Wirkungsgrades des DC/DC-
Wandlers. Zudem wird ein Vergleich des Betriebes des Antriebssystems mit und ohne Bat-
terie-Stützung durchgeführt.
In Kapitel 9 werden die Ergebnisse der Arbeit zusammengefasst und weitere Optimierungs-
potentiale für die Zukunft dargelegt.
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2 Herleitung der Randbedingungen des Systems
In diesem Kapitel wird die Herleitung der Randbedingungen eines zu entwickelnden Batterie-
Stützungssystems durchgeführt. Die Randbedingungen werden durch den verwendeten Span-
nungsbereich der Doppelschichtkondensatoren sowie durch die verwendete Topologie des
DC/DC-Wandlers definiert. Da die in Frage kommenden Topologien maßgeblich durch den
verwendeten Spannungsbereich beeinflusst werden, wird hier für jeden möglichen nutzba-
ren Spannungsbereich die geeignetste Topologie ausgewählt und anschließend ein Vergleich
für die konkrete Anwendung des Flurförderzeug-Antriebssystems durchgeführt, welches im
Folgenden beschrieben wird. Die hier hergeleiteten Randbedingungen sind Grundlage für
die in den folgenden Kapiteln durchgeführten Untersuchungen.
2.1 Beschreibung des Antriebssystems
2.1.1 Allgemeine Beschreibung
Das hier betrachtete Antriebssystem besteht allgemein aus einer beliebigen Traktionsbatterie,
welche gemäß Abb. 2.1 über einen dreiphasigen Wechselrichter eine Drehstrommaschine
speist.
+
-
DC
DC
DC
AC
Traktions-Batterie Wechselrichter
M
3 ~
Drehstrom-
Doppelschicht
Batterie-Stützung 
Powermanagement 
Maschine
Kondensator
Abb. 2.1: Blockschaltbild des Flurförderzeug-Antriebssystems
Dieses herkömmliche Antriebssystem wird um eine Batterie-Stützung erweitert, die aus
DC/DC-Wandler und Doppelschichtkondensatoren besteht. Das BSS dient dazu, die ver-
fügbare Bremsenergie des Fahrzeuges aufzufangen und diese z.B. während einer Beschleu-
nigungsphase wieder zurück ins System zu speisen, um die Batterie zu entlasten.
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2.1.2 Antriebssystem des Flurförderzeuges
In dieser Arbeit wird zur beispielhaften Auslegung eines Batterie-Stützungssystems und zur
Verifizierung der theoretischen Betrachtungen das folgende Antriebssystem verwendet: Eine
Bleisäurebatterie speist über einen Wechselrichter eine 3-phasige Asynchronmaschine. Das
Flurförderzeug-Antriebssystem weist eine Nennleistung von PN = 5 kW auf, der Nennstrom
beträgt IBat,N = 200 A und die Nennspannung der Batterie UBat,N = 25 V. Die Daten sind in
Tab. 2.1 aufgelistet.
Beschreibung Parameter
Nennleistung PN [kW] 5
Nennstrom IN [A] 200
Nennspannung UN [V] 25
Gewicht bei
maximaler Beladung mFZ,max [kg]
3500
Maximale Geschwindigkeit
bei maximaler Last vmax [km/h]
9,5
Tab. 2.1: Daten des Flurförderzeuges
2.2 Zuordnung zwischen Spannungsbereich der
Doppelschichtkondensatoren und Topologie des DC/DC-Wandlers
Eine entscheidende Randbedingung für ein zu entwickelndes Batterie-Stützungssystem ist
der genutzte Spannungsbereich des Moduls von UModul , auf dem die Doppelschichtkonden-
satoren betrieben werden können [20]. Dabei muss zwischen folgenden Möglichkeiten un-
terschieden werden, wobei UBat die Batteriespannung bezeichnet:
• A: UModul,max <UBat
• B: UModul,min <UBat <UModul,max
• C: UModul,min >UBat
In Fall A befindet sich die DSK-Spannung immer unterhalb der Batteriespannung, in Fall C
immer oberhalb der Batteriespannung und in Fall B je nach Ladezustand des DSK sowohl
unterhalb als auch oberhalb der Batteriespannung. Je nach genutztem Spannungsbereich er-
geben sich die Randbedingungen für den zu verwendenden DC/DC-Wandler.
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2.2.1 Auswahl möglicher Topologien und Festlegung der Zuordnung
Die auszuwählenden Topologien müssen jeweils in der Lage sein, Energie bidirektional zu
übertragen. Eine galvanische Trennung zwischen Eingangs- und Ausgangsseite ist hier nicht
gefordert, deswegen wird die Verwendung eines nicht isolierenden Wandlers angestrebt.
Die meisten verfügbaren Topologien eignen sich für Fall A und C. Diese können die Span-
nung in eine Richtung hochsetzen und in die entgegengesetzte Richtung tiefsetzen. In [21,22]
befindet sich ein Überblick über solche DC/DC-Wandler-Topologien.
In einigen Anwendungen werden resonant schaltende Wandler eingesetzt, um die Schaltver-
luste zu reduzieren [23–25]. Aufgrund der auftretenden resonanten Schwingungen steigen
in solchen Anwendungen allerdings die Spitzenspannungen und die Spitzenströme. Damit
steigen auch die Durchlassverluste. Da in elektrischen Fahrzeugantrieben aber im Allge-
meinen durch die verhältnismäßig geringe Spannung bei hoher Leistung sehr hohe Ströme
fließen, nehmen die Durchlassverluste dort eine entscheidende Rolle ein. Zudem wird bei re-
sonant schaltenden Wandlern das verlustlose Schalten nur in bestimmten Betriebsbereichen
aus Tastgrad und Laststrom erreicht. In dieser Anwendung variiert der Betriebsbereich sehr
stark. Sowohl das Übersetzungsverhältnis des Wandlers aufgrund der variierenden DSK-
Spannung ändert sich als auch der Strom des Wandlers, der stark vom Fahrzyklus abhängt.
Es kann dementsprechend, wie in [25] untersucht worden ist, mit einem resonanten Wandler
nicht für den gesamten genutzten Betriebsbereich ein guter Wirkungsgrad erzielt werden.
Aufgrund seiner geringen Anzahl an Bauteilen und der damit verbundenen hohen Effizienz
eignet sich für Fall A und B der bidirektionale Hochsetzsteller (HSS) bzw. Tiefsetzsteller
(TSS) aus Abb. 2.2 a). Diese Topologie ist auch in der Literatur bei Anwendungen in ähnli-
chen Systemen am weitesten verbreitet. Es handelt sich dabei vorwiegend um Anwendungen,
die Fall A entsprechen [26–29].
U1
L
I
1
V2
U2 U1 U2
L
a) b)
V1
V2 V4
V1 V3
I1 I2I2
Abb. 2.2: Bidirektionale DC/DC-Wandler Topologien a) Hoch/Tiefsetzsteller, b) Vierqua-
drantensteller
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Für den Einsatz in Fall B eignen sich deutlich weniger Topologien, denn diese müssen in der
Lage sein, die Spannungen in beide Richtungen sowohl hoch- als auch herunterzusetzen. Zu
den bekanntesten Topologien gehören der CuK-Wandler [30], der Sepic-Wandler [31] und
der Vierquadrantensteller [32].
Es wurde bereits in einer Untersuchung festgestellt, dass der Vierquadrantensteller aus Abb.
2.2 b) dem Zepic-Wandler und dem CuK-Wandler in der hier vorliegenden Anwendung auf-
grund seiner geringen Anzahl an passiven Bauteilen und der damit verbundenen Effizienz
vorzuziehen ist [33]. Der Vierquadrantensteller stellt eine nur leicht modifizierte Variante
des Hochsetzstellers durch die Ergänzung von zwei weiteren Leistungshalbleitern dar.
Die Funktionsweise eines Hoch-bzw. Tiefsetzstellers wird hier als bekannt vorausgesetzt und
wird in den Grundlagenwerken zur Leistungselektronik wie [34] beschrieben. Lediglich der
Zusammenhang zwischen den Spannungen und dem Tastgrad wird hier angegeben. Es gilt
für beide Topologien (2.1), wobei d den verwendeten Tastgrad bezeichnet und U2 größer ist
als U1.
U2 =
1
1−d ·U1 (2.1)
Die Funktionsweise und die Berechnung der Ausgangsspannung des Vierquadrantenstellers
sind identisch, es befindet sich lediglich dauerhaft ein von der Betriebsart abhängiges zusätz-
liches Ventil im Leitpfad. Für die folgenden Betrachtungen zum Vergleich der verschiedenen
Spannungsbereiche werden also für Fall A und Fall C der bidirektionale Hoch- bzw. Tief-
setzsteller und für Fall B der Vierquadrantensteller als Topologie für den DC/DC-Wandler
angenommen.
2.3 Vergleich möglicher Spannungsbereiche der
Doppelschichtkondensatoren
Im Folgenden wird beispielhaft für das in Kap. 2.1.2 beschriebene Flurförderzeug-Antriebs-
system jeweils eine Auslegung der einzelnen Komponenten für die verschiedenen Span-
nungsbereiche durchgeführt und anschließend die Bereiche bezogen auf den Bauteilaufwand
und die Verluste verglichen. Die Vorgehensweise ist dabei allgemeingültig. Zum Vergleich
müssen einige Randbedingungen definiert werden, die in Tab. 2.2 aufgelistet sind:
• Die maximal auftretende resultierende Stromschwankungsbreite wird während des ge-
samten Vergleichs jeweils auf den gleichen Wert beschränkt.
• Die nutzbare Energie im DSK und der energetische Ausnutzungsgrad (vgl. (2.6) ) des
Moduls sind während des Vergleichs identisch.
• Die Auslegung eines theoretischen DSK-Moduls basiert auf dem Zelltyp BCAP650.
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• Die Auslegung eines theoretischen MOSFETs basiert auf dem
MOSFET IPB016N06L3 .
Das BSS soll die gesamte freiwerdende Bremsenergie des Fahrzeugs aufnehmen können.
Für die Auslegung des DSK-Moduls muss demzufolge die maximal beim Rekuperieren zu
erwartende Energie berücksichtigt werden, die gleichzeitig der verfügbaren Energie im nutz-
baren Bereich des DSK EModul,nutzbar entsprechen muss. Diese lässt sich sich aus der kine-
tischen Energie des Fahrzeuges bei maximaler Geschwindigkeit und maximalem Fahrzeug-
gewicht berechnen. Es gilt (2.2).
EModul,nutzbar =
1
2
·mFZ,max · v2max (2.2)
Mit den Daten aus Tab. 2.1 ergibt sich eine Energie von ca. 12 kWs. Da durch Verluste im
mechanischen Teil des Antriebssystems nicht die komplette kinetische Energie zur Verfü-
gung steht, wird hier mit 11 kWs ein Wert von ca. 90 % der mechanisch verfügbaren Energie
für EModul,nutzbar angenommen.
Beschreibung Parameter Werte
Nutzbare Energie EModul,nutzbar 11 kWs
Energetischer
Ausnutzungsgrad DSK
aDSK 0,5
Zu Grunde gelegte
Zellen im DSK
BCAP650
UZelle,max=2,7V
CZelle = 650 F
RZelle = 0,8 mΩ
Zu Grunde gelegte
MOSFETs
IPB016N06L3
UDS,0 =60V
IDS,0 =180A
RDS,on,0 =1,6mΩ
Maximale Stromschwan-
kungsbreite
∆I1,max 0,1 IN
Tab. 2.2: Zu Grunde gelegte Parameter für die Untersuchung des zu verwendenden Span-
nungsbereiches des DSK
Diese Randbedingungen gelten für den gesamten in diesem Kapitel durchgeführten Ver-
gleich.
Für eine möglichst allgemeine Betrachtung wird der einheitslose Faktor zDSK,R eingeführt.
Dieser Faktor gibt die maximal auftretende Modul-Spannung, normiert auf die maximal er-
laubte Zellenspannung und somit die Anzahl der im DSK-Modul in Reihe geschalteten Zel-
len an. Es gilt (2.3).
zDSK,R =
UModul,max
UZelle,max
(2.3)
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Daraus lässt sich, wie in Kapitel 2.3.1 beschrieben wird, jeweils mit der Kenntnis über
den energetischen Ausnutzungsgrad aDSK direkt über (2.6) die minimal auftretende DSK-
Spannung berechnen.
2.3.1 Doppelschichtkondensator
2.3.1.1 Baugröße
Das DSK-Modul muss in der Lage sein, eine bestimmte vorher festgelegte Energiemenge
EModul,nutzbar innerhalb des verwendeten Spannungsbereiches bereitzustellen bzw. zu spei-
chern. Diese Energie ist abhängig von der Betriebsführung des Batterie-Stützungssystems.
Soll lediglich die bei der Rekuperation zurückgespeiste Energie aufgenommen werden, so
kann EModul,nutzbar direkt durch die maximal zurückgespeiste Rekuperationsenergie definiert
werden. Sollen die Doppelschichtkondensatoren zusätzlich zwecks stärkerer Unterstützung
auch aus der Batterie nachgeladen werden können, so muss EModul,nutzbar dementsprechend
erhöht werden.
Die im DSK-Modul gespeicherte Energie EModul wird gemäß (2.4) berechnet, während die
tatsächlich für die Anwendung verfügbare Energie EDSK,nutzbar im genutzten Spannungs-
bereich durch (2.5) festgelegt ist. Um einen sinnvollen Vergleich zwischen den möglichen
Spannungsbereichen durchführen zu können, muss der Grad der energetischen Ausnutzung
aDSK , der in (2.6) definiert ist, in jedem Bereich gleich sein. Dabei bezeichnet EModul,max
die insgesamt gespeicherte Energie in einem auf die Spannung UModul,max geladenen DSK-
Modul.
EModul =
1
2
·CModul ·U2Modul (2.4)
EModul,nutzbar =
1
2
·CModul · (U2Modul,max−U2Modul,min) (2.5)
aDSK =
EModul,nutzbar
EModul,max
(2.6)
Aus den Gleichungen (2.4)-(2.6) folgt (2.7)
UModul,max
UModul,min
=
√
1
1−aDSK (2.7)
Um die verschiedenen Auslegungen der jeweiligen Spannungsbereiche vergleichen zu kön-
nen, wird ein theoretisches DSK Modul mit der Kapazität CModul , der Nennspannung UModul
und dem Serienwiderstand RModul eingeführt. So kann jeweils ein exakt angepasstes Modul
definiert werden, dessen theoretischer äquivalenter Serienwiderstand (ESR) für jede ausge-
legte maximale DSK-Spannung und für jede geforderte Kapazität über die Interpolation aus
Daten realer Bauteile berechnet werden kann.
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Im Folgenden wird der einheitslose Faktor zDSK,P eingeführt. Dieser gibt den Erhöhungsfak-
tor der verwendeten Zellkapazität bezogen auf die zu Grunde gelegten Basiszellen an. Ein
Faktor von 2 bedeutet, dass die Zellen im Vergleich zur Basiszelle die doppelte Kapazität
besitzen bzw. immer jeweils zwei Basiszellen im Modul parallel geschaltet werden. So lässt
sich die Kapazität eines Moduls gemäß (2.8) angeben. Eine Reihenschaltung, für die der
Faktor zDSK,R maßgebend ist, verringert die Modulkapazität aufgrund des antiproportionalen
Abfalls der Kapazität bei einer Reihenschaltungen von Kondensatoren, während der Paral-
lelschaltungsfaktor zDSK,P die Modulkapazität als Multiplikator erhöht. Durch Umformung
gilt (2.9).
CModul = zDSK,P · CZellezDSK,R (2.8)
zDSK,P =
CModul · zDSK,R
CZelle
(2.9)
Um ein DSK-Modul zu realisieren, wird allgemein eine bestimmte Anzahl von Zelleinheiten
nZelle im Modul benötigt. Eine Zelleinheit besitzt die Zellspannung UZelle und die Zellkapa-
zität CZelle. Wird die doppelte Spannung bei gleicher Kapazität der Einzelzellen benötigt,
ergeben sich dementsprechend zwei Zelleinheiten, dasselbe gilt für die doppelte benötigte
Modulkapazität bei gleicher Spannung. Die Berechnung an benötigten Zelleinheiten erfolgt
damit über die Multiplikation der beiden eingeführten Faktoren gemäß (2.10).
nZelle = zDSK,R · zDSK,P (2.10)
Mit (2.5) und (2.7) folgt nach dem Einsetzen von (2.3) die Gleichung (2.11).
CModul =
2 ·EModul,nutzbar
U2Modul,max−U2Modul,min
=
2 ·EModul,nutzbar
U2Modul,max ·aDSK
=
(
2 ·EModul,nutzbar
U2Zelle,max ·aDSK
)
· 1
z2DSK,R
(2.11)
Werden nun (2.3) und (2.9) in (2.10) eingesetzt, so folgt mit (2.11) Gleichung (2.12).
nZelle =
2 ·EModul,nutzbar
U2Zelle,max ·aDSK ·CZelle
(2.12)
Die Anzahl der benötigten Zelleinheiten ist damit unabhängig vom angestrebten Spannungs-
bereich und wird lediglich durch die Anforderungen an das Modul bzw. die Randbedingun-
gen des verwendeten Zelltyps definiert. Bei der Verwendung von einem hohen Spannungs-
bereich müssen mehrere Zellen in Reihe geschaltet werden, während bei einem niedrigen
Spannungsbereich die Kapazität erhöht werden muss, was einer Parallelschaltung von Zel-
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len entspricht. Dieser Zusammenhang kann auch über die Betrachtung der zum Volumen
proportionalen gespeicherten Energie im Modul gezeigt werden: Werden in (2.4) die hier
hergeleiteten Gleichungen (2.9) und (2.11) eingesetzt, so ergibt sich für EModul,max die in
(2.13) berechnete spannungsunabhängige Konstante.
EModul,max =
1
2
·CModul ·U2Modul,max
=
1
2
·
(
2 ·EModul,nutzbar
U2Zelle,max ·aDSK
)
· 1
z2DSK,R
·U2Zelle · z2DSK,R
=
EModul,nutzbar
aDSK
(2.13)
Der prognostizierte Modul-ESR RModul kann mit Hilfe von (2.14) berechnet werden. Diese
Gleichung impliziert die Erhöhung des Modul-ESR bei einer Reihenschaltung von mehreren
Zellen bzw. die Verringerung bei einer Parallelschaltung.
RModul = RZelle ·
zDSK,R
zDSK,P
= RZelle · CZelleCModul
= RZelle ·
CZelle ·U2Zelle,max ·aDSK
2 ·EModul,nutzbar · z
2
DSK,R (2.14)
Es ist ersichtlich, dass der Serienwiderstand eines DSK-Moduls unter gleichen Randbedin-
gungen quadratisch mit der maximalen Modulspannung steigt, da bei einer höheren Mo-
dulspannung der ohmsche Widerstand sowohl durch die Reihenschaltung mehrerer Zellen
als auch durch die Reduzierung der Zellkapazität steigt. Dieser Zusammenhang ist für die
folgende Verlustberechnung von Interesse.
2.3.1.2 Verluste
Die Verluste des DSK bei Nennleistung berechnen sich nach Einsetzen von (2.13) und (2.14)
und mit IDSK = PNUModul gemäß (2.15).
PV,DSK = RModul · I2DSK
= RZelle ·
CZelle ·U2Zelle ·aDSK
2 ·EModul,nutzbar · z
2
DSK,R ·
(
PN
UModul
)2
= RZelle ·CZelle ·aDSK ·P
2
N
2 ·EModul,nutzbar (2.15)
Es ist ersichtlich, dass die Verlustleistung konstant ist und nicht von zDSK,R und damit vom
gewählten Spannungsbereich abhängt. Dies wird dadurch begründet, dass die DSK-Ströme
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sich zwar antiproportional zu zDSK,R verhalten, dafür RModul aber aufgrund der bei höheren
Spannungen reduzierten Zellkapazitäten und der Reihenschaltung von Zellen quadratisch
mit zDSK,R steigt. Aufgrund des quadratischen Einflusses des Stromes auf die Verluste bleibt
die Verlustleistung damit konstant.
2.3.2 MOSFETs
Um den Aufwand für die verwendeten Transistoren abzuschätzen, wird hier die sogenannte
Halbleiter-Bauleistung, die in [35] eingeführt wird, verwendet. Diese gibt durch die Multi-
plikation von maximaler Sperrspannung und dem benötigten Nennstrom des Halbleiters den
zu erwartenden Bauaufwand an, der in etwa linear zu beiden elektrischen Größen verläuft.
Mit Hilfe der Halbleiter-Bauleistung kann der Aufwand verschiedener Schaltungen exakt
verglichen werden, ohne auf eine ganze Zahl von realen Bauteilen zurückgreifen zu müssen.
Weiterhin wird die zu erwartende Verlustleistung in den Halbleitern berechnet.
2.3.2.1 Halbleiter-Bauleistung
Die Auslegung der MOSFETS wird durch die maximale Sperrspannung und den maxi-
malen Strom bestimmt. In dieser Anwendung entspricht für die Fallunterscheidung nach
Kap. 2.2 die maximale Sperrspannung in B und C der maximalen DSK-Modulspannung, in
A der Batterie-Spannung. Für die MOSFET Auslegung in Niederspannungs- und Hochstrom-
Anwendungen spielt der Durchlasswiderstand RDS,on aufgrund der in ihm hervorgerufenen
Durchlassverluste eine entscheidende Rolle. Die Abhängigkeit des Durchlasswiderstandes
von der maximalen Sperrspannung kann näherungsweise über (2.16) angegeben werden [36].
UDS,max bezeichnet dabei die Durchbruchspannung der MOSFETS.
rDS,on ∝U2,5DS,max (2.16)
Zudem ist der rDS,on eines MOSFET-Transistors vom maximal zulässigen Effektivwert des
Transistorstromes I˜DS,max abhängig, welcher maßgebend für die Chipfläche des Transistors
ist. Hier wird vereinfachend (2.17) angenommen.
rDS,on ∝
1
I˜DS,max
(2.17)
Es gilt demzufolge (2.18), wobei rDS,on,0 den für UDS,0 und IDS,0 angegebenen Serienwider-
stand eines Transistors darstellt. Der maximal auftretende Effektivwert des Transistorstromes
I˜DS,max wird in (2.21) bzw. (2.22) berechnet, die Batteriespannung UBat wird als konstant an-
genommen.
rDS,on = rDS,on,0 ·
(
UDS,max
UDS,0
)2,5
· IDS,0
I˜DS,max
(2.18)
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Der maximal geschaltete Strom IDS,max, der zeitweise durch die Transistoren fließt, hängt von
der Spannung über dem DSK-Modul und dem daraus folgenden Tastgrad ab. Ist die DSK-
Spannung höher als die Batteriespannung, so gilt (2.19). Ist die minimale DSK-Spannung
niedriger als die Batteriespannung, so gilt (2.20) (vgl. Abb. 2.2).
IDS,max (FallC) =
PN
UBat
(2.19)
IDS,max (Fall A,B) =
PN
UBat
· UBat
UModul,min
=
PN
UModul,min
(2.20)
Es wird vorausgesetzt, dass synchrones Gleichrichten aktiviert ist. Somit besitzen die Ven-
tile im Rückwärtsleitbetrieb zu jeder Zeit dieselben Durchlassverluste wie im Vorwärtslei-
tbetrieb. Es ergibt sich allerdings ein Effektivwert des Stromes I˜DS,max, der von der DSK-
Spannung und damit über (2.1) vom Tastgrad abhängig ist und in (2.21) für das geschaltete
Ventil bzw. in (2.22) für das als Freilaufdiode wirkende Ventil berechnet wird.
I˜DS,max(M) =
√
1
T
· I2DS,max ·d ·T
= IDS,max ·
√
d (2.21)
I˜DS,max(D) =
√
1
T
· I2DS,max · (1−d) ·T
= IDS,max ·
√
1−d (2.22)
Aufgrund des bidirektionalen Betriebes müssen beide Ventile im Hochsetzsteller und im
Tiefsetzsteller auf den maximalen Strom ausgelegt werden, also auf den jeweils höheren
Strom aus I˜DS,max(M) und I˜DS,max(D). Beim Vierquadrantensteller müssen zwei Ventile wie
oben beschrieben ausgelegt werden, die anderen beiden Ventile müssen auf den vollen ge-
schalteten Strom IDS,max ausgelegt werden, da sie in bestimmten Betriebsarten dauerhaft ein-
geschaltet sind. Die benötigte Bauleistung PBl,MOSFET pro MOSFET lässt sich über (2.23)
berechnen [35].
PBl,MOSFET =UDS,max ·
{
I˜DS,max, falls Ventil geschaltet
IDS,max, falls Ventil dauerhaft leitend
(2.23)
In Tab. 2.3 ist die Zuordnung zwischen den Ventilen und dem auszulegenden Strom in Ab-
hängigkeit vom Spannungsbereich aufgelistet.
In Abb. 2.3 ist die Bauleistung aller MOSFETs PBl,MOSFET,ges in Abhängigkeit vom Span-
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Spannungsbereich A B C
Gesamtzahl MOSFETs 2 4 2
Anzahl MOSFETs ausgelegt auf I˜DS,max 2 2 2
Anzahl MOSFETs ausgelegt auf IDS,max 0 2 0
Tab. 2.3: Betrachtung der benötigten MOSFETs für verschiedene Spannungsbereiche
nungsbereich für das konkrete Beispiel des Flurförderfahrzeug-Antriebssystems mit den
Komponenten aus Tab. 2.2 dargestellt. Dabei definiert zDSK,R mit dem Ausnutzungsgrad aDSK
den genutzten Spannungsbereich und darüber den möglichen Bereich des Tastgrades, der den
maximal auftretenden Strom in den Halbleitern beeinflusst. Es wird dabei angenommen, dass
die Batteriespannung durch das BSS konstant auf 24V gehalten wird.
Bereich A Bereich B Bereich C
(b
e
z
o
g
e
n
)
z
DSK,R
Abb. 2.3: Vergleich der berechneten erforderlichen Mindest-Bauleistung aller MOSFETs im
System in Abhängigkeit vom genutzten Spannungsbereich bezogen auf die minimal auftre-
tende Bauleistung (UBat =8,89 · zDSK,R, Schaltungstopologie in Bereich A und C: bidirektio-
naler Tief/Hochsetzsteller, in Bereich B: Vierquadrantensteller)
Die Bauleistung weist jeweils Minima auf, wenn die höchste Spannung in Fall A oder die
niedrigste Spannung in Fall C der Batteriespannung entspricht. Ein signifikanter Sprung der
Bauleistung entsteht an den Grenzen zu Bereich B. Dort steigt die Bauleistung stark an, da
in dem Bereich die doppelte Anzahl an MOSFETs verwendet werden muss. Für sehr hohe
Spannungsbereiche steigt die Bauleistung aufgrund der höheren zu sperrenden Spannung an,
für sehr niedrige Werte aufgrund des hohen zu tragenden Stromes. Das lokale Minimum in
der Mitte von B tritt tastgradbedingt dann auf, wenn die Batteriespannung genau zwischen
UDSK,min und UDSK,max liegt.
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2.3.2.2 Verluste
Die Schaltverluste PV,S lassen sich vereinfacht gemäß (2.24) berechnen, wobei tr,I , tr,U , t f ,I
und t f ,U die Fall- bzw. Steigzeiten von Strom und Spannung darstellen, fT die Taktfrequenz.
Der Reverse-Recovery-Strom wird hier vernachlässigt, da davon ausgegangen wird, dass
synchrones Gleichrichten bei minimaler Totzeit aktiviert ist, zudem wird die dem geschalte-
ten Gleichstrom überlagerte Stromschwankungsbreite vernachlässigt.
Die Durchlassverluste eines MOSFETs PV,C werden gemäß (2.25) berechnet [37]. Dabei
muss beachtet werden, dass für Fall B zwei MOSFETs im Leitpfad liegen. Für die Gesamt-
verluste eines Transistors gilt (2.26).
PV,S =
1
2
· fT ·UDS · IDS ·
(
tr,I + t f ,U + tr,U + t f ,I
)
(2.24)
PV,C = RDS,on · I2DS (2.25)
PV,M = PV,C +PV,S (2.26)
Die Verluste der MOSFETs sind in Abb. 2.4 dargestellt.
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Abb. 2.4: Vergleich der berechneten maximal auftretenden Verlustleistung in den MOSFETs
in Abhängigkeit vom genutzten Spannungsbereich (UBat =8,89 · zDSK,R, Schaltungstopologie
in Bereich A und C: bidirektionaler Tief/Hochsetzsteller, in Bereich B: Vierquadrantensteller,
P1=PN , tr,I=tr,U =t f ,I=t f ,U =150ns, fT =16kHz)
Es wird gezeigt, dass die Verluste in B deutlich größer sind als in A. Dies ist offensichtlich,
da für B zusätzliche Transistoren benötigt werden. Für hohe Spannungen in C steigen die
Verluste aufgrund des exponentiellen Anstiegs des Serienwiderstandes mit der Spannung,
bei niedrigen Spannungen verursachen die ansteigenden Ströme die hohen Verluste. Der
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Verlauf innerhalb des mittleren Spannungsbereiches wird durch die Änderung des Tastgrades
und der damit verbundenden Änderung der effektiven Ströme in den Transistoren begründet
(vgl. (2.21) und (2.22) ).
2.3.3 Induktivität
2.3.3.1 Baugröße
Das Volumen der Drossel kann über die maximal zu speichernde Energie abgeschätzt werden
[38]. Die gespeicherte Energie einer Drossel wird gemäß (2.27) berechnet.
EL =
1
2
·L · I2L,max (2.27)
Das Volumen der Induktivität wird somit durch die maximal tolerierte Stromschwankungs-
breite, die sich in L wiederspiegelt und den maximal fließenden Strom definiert.
Aus den grundlegenden Gleichungen für die Stromschwankungsbreite in einem Hoch- bzw.
Tiefsetzsteller können die entsprechenden Berechnungen für die Induktivitäten hergeleitet
werden [34]. Soll die benötigte Induktivität für einen bestimmten Betriebspunkt bei gege-
bener Stromschwankungsbreite berechnet werden, so lässt sich dafür (2.28) herleiten und
anwenden. Dabei stellt UHigh jeweils die höhere Spannung, ULow die niedrigere Spannung
im Wandler dar.
L =
(1− ULowUHigh ) ·ULow
fT ·∆IL,max (2.28)
Mit Hilfe dieser Gleichungen können nun für die verschiedenen Spannungsbereiche die
benötigten Induktivitäten berechnet werden, so dass in keinem Betriebspunkt die erlaubte
Stromschwankungsbreite überschritten wird. Für Fall C muss für die Berechnung der Be-
triebspunkt mit maximal auftretender DSK-Spannung herangezogen werden, da dort die
maximale Schwankungsbreite auftritt. Für Fall A muss entsprechend der Betriebspunkt bei
minimal auftretender DSK-Spannung gewählt werden. In Fall B muss eine Fallunterschei-
dung beachtet werden. Es folgt für Fall A (2.29) und für Fall C entsprechend (2.30). Für Fall
B gilt (2.31).
LA =
(UBat− U
2
DSK,min
UBat
)
fT ·∆IL,max (2.29)
LC =
(1− UBatUDSK,max ) ·UBat
fT ·∆IL,max (2.30)
LB =
 LA, falls(UBat−UDSK,min)> (UDSK,max−UBat)LC, sonst (2.31)
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Die Werte für die maximalen Ströme lassen sich jeweils mit Hilfe der minimalen Spannungen
und der maximal zu übertragenden Leistung PN berechnen. Die Berechnung entspricht der
von IDS,max in (2.19) und (2.20). Bei der Berechnung der Ströme durch die Drossel wird
angenommen, dass ein ideal geglätteter Gleichstrom vorliegt.
Die gemäß (2.27) berechnete zu speichernde Energie in der Drossel in Abhängigkeit vom
genutzten Spannungsbereich befindet sich in Abb. 2.5.
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Abb. 2.5: Vergleich der berechneten maximal gespeicherten Energie EL in der Dros-
sel in Abhängigkeit vom genutzten Spannungsbereich bezogen auf das auftretende Mi-
nimum (UBat =8,89 · zDSK,R, Schaltungstopologie in Bereich A und C: bidirektionaler
Tief/Hochsetzsteller, in Bereich B: Vierquadrantensteller, P1 =PN)
Es ist ersichtlich, dass das Drosselvolumen minimal wird, wenn die Batteriespannung genau
zwischen UDSK,min und UDSK,max liegt, also Bereich B gewählt wird. Dort ist die benötigte
Induktivität am geringsten. Bei niedrigen Spannungen steigt die zu speichernde Energie auf-
grund des in die Energie-Berechnung quadratisch eingehenden Stromes stark an. Bei hohen
Spannungen steigt die Energie leicht an, da die dort benötigte Induktivität höher ist. Der
maximale Drosselstrom bleibt in C konstant.
2.3.3.2 Verluste
Entscheidend für die Verluste in der Drossel ist der ohmsche Serienwiderstand RL. Vereinfa-
chend soll hier angenommen werden, dass für jeden Spannungsbereich dasselbe verlustfreie
Kernmaterial mit derselben Geometrie und derselben Permeabilität eingesetzt wird. Die In-
duktivität wird durch die Anzahl der Windungen eingestellt. Der Querschnitt der jeweiligen
Windungen wird durch den zu tragenden Strom definiert. Als Vergleichsbedingung wird je-
weils eine identische Stromdichte in den verschiedenen Windungen vorgegeben.
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Für die Berechnung von RL kann (2.32) hergeleitet werden, wobei lw die Länge der Wick-
lung, ρCu den spezifischen Widerstand von Kupfer, ACu die Querschnittsfläche der Wicklung,
uw den Umfang einer Windung, AL den AL-Wert des Kerns und JL,max die maximal erlaubte
Stromdichte in der Wicklung bezeichnet. Weiterhin gilt L = N2 ·AL [39].
RL =
ρCu · lw
ACu
=
ρCu ·N ·uw
I˜L,max
JL,max
=
ρCu ·
√
L
AL
·uw · JL,max
I˜L,max
(2.32)
Die Drosselverluste berechnen sich gemäß (2.33). Dabei wird ein verlustfreies Kernmaterial
angenommen und es werden dementsprechend die Wechselstromverluste vernachlässigt. Da
die maximale Stromschwankungsbreite unabhängig vom Spannungsbereich als identisch
vorgegeben wurde, wären auch bei einem verlustbehafteten Kern annähernd gleiche Verluste
zu erwarten.
PV,L = RL · I2L (2.33)
Die erlaubte Stromdichte in Drosseln beträgt 2-5 Amm2 [40]. Der Querschnitt wird nach dem
im Mittel über einen längeren Zeitraum fließenden Strom durch den Wandler ausgelegt. Die-
ser wird mit Hilfe der im weiteren Verlauf der Arbeit vorgestellten Lastprofile des Fahrzeuges
und den daraus folgenden Energieflüssen im BSS zu einem Drittel des Nennstromes abge-
schätzt und eine Dichte von JL,max = 5A/mm2 angenommen. Die berechneten Verluste in der
Drossel für einen variierenden Spannungsbereich sind in Abb. 2.6 ersichtlich.
Die Verluste sind aufgrund der sehr geringen benötigten Induktivität und der damit verbun-
denen niedrigen Windungszahl im mittleren Spannungsbereich minimal. Im unteren Span-
nungsbereich steigen die Verluste aufgrund der hohen Ströme und deren quadratischen Ein-
flusses auf die Verluste stark an, im oberen Spannungsbereich findet eine geringe Steigung
aufgrund der ansteigenden Induktivität statt.
2.3.4 Verluste des Gesamtsystems
Die Gesamtverluste werden gemäß (2.34) berechnet.
PV,ges = PV,DSK +PV,L+∑PV,M (2.34)
Eine Darstellung der Gesamtverluste befindet sich in Abb. 2.7.
Es kann berechnet werden, dass die Summe aller Verluste ihr Minimum für einen Span-
nungsbereich aufweist, dessen minimal auftretende Spannung gerade oberhalb der Batterie-
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Abb. 2.6: Vergleich der berechneten maximal auftretenden Verlustleistung in der Drossel in
Abhängigkeit vom genutzten Spannungsbereich (UBat =8,89 · zDSK,R, Schaltungstopologie in
Bereich A und C: bidirektionaler Tief/Hochsetzsteller, in Bereich B: Vierquadrantensteller,
P1 =PN , JL,max =5A/mm2, AL =62,5nH/N2)
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Abb. 2.7: Vergleich der maximal auftretenden Gesamtverluste im Stützungssystem in Ab-
hängigkeit vom genutzten Spannungsbereich (UBat =8,89 · zDSK,R, Schaltungstopologie in
Bereich A und C: bidirektionaler Tief/Hochsetzsteller, in Bereich B: Vierquadrantensteller,
P1 =PN , tr,I=tr,U =t f ,I=t f ,U =150ns, fT =16kHz, JL,max =5A/mm2, AL =62,5nH/N2)
spannung liegt, was Fall C entspricht. Aufgrund der hohen Ströme in den Komponenten sind
die Verluste bei niedriger Spannung sehr hoch, aufgrund der zusätzlichen Halbleiter beim
mittleren Spannungsbereich. Bei sehr hohen Spannungen steigen die Verluste aufgrund der
höheren Durchlasswiderstände und der benötigten Induktivität.
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2.3.5 Bewertung und Auswahl des Bereiches
Es wurde festgestellt, dass sowohl die Größe als auch die Verluste des auszulegenden DSK-
Moduls unabhängig vom gewählten Spannungsbereich sind. Der Vergleich der verschiede-
nen Spannungsbereiche hat zudem gezeigt, dass bei Wahl des Bereiches B zwar die kleinste
Drossel möglich ist, jedoch ein deutlich größerer Halbleiteraufwand notwendig ist als bei
A und C. Derselbe Zusammenhang zeigt sich bei der Verlustbetrachtung der Halbleiter. Die
Verluste in Drossel und MOSFETs steigen in A bei sinkender maximaler Spannung aufgrund
der hohen Ströme sehr stark an. In C ist bei der Drossel in Richtung steigender Spannung
lediglich ein schwacher Anstieg zu beobachten, bei den MOSFETs aufgrund der exponenti-
ellen Erhöhung des Widerstandes ein relativ starker.
Es wird festgestellt, dass bei der Wahl von A oder C ein Spannungsbereich direkt unterhalb
bzw. oberhalb der Batteriespannung angestrebt werden muss, da dieser sowohl in Bezug
auf die Bauleistung bzw. das Volumen der Bauteile als auch in Bezug auf die Verluste ein
Optimum darstellt.
Aufgrund der niedrigsten auftretenden Verluste wird für das Batterie-Stützungssystem für
das Flurförderzeug-Antriebssystem Bereich C gewählt und ein Spannungsbereich direkt ober-
halb der Batteriespannung angestrebt. In diesem Betriebspunkt besitzt auch die Halbleiter-
Bauleistung ein Minimum, die Bauleistung der Drossel liegt in der Nähe des Minimums.
Allerdings muss ein ausreichender Abstand zwischen UBat und UDSK,min eingehalten wer-
den, um später einen problemlosen Betrieb zu gewährleisten. Folglich befindet sich die
DSK-Spannung immer oberhalb der Batteriespannung und als Topologie wird der bidirek-
tionale Hochsetzsteller wie in Abb. 2.2 a) gewählt. Mit den in Tab. 2.2 angegebenen Parame-
tern und den Feststellungen aus diesem Kapitel folgt UDSK,min =25,5V und UDSK,max =36V ,
was bei einer Batteriespannung von 24V den Tastgrad-Begrenzungen dmin,HSS =0,06 und
dmax,HSS =0,33 bzw. dmin,T SS =0,67 und dmax,T SS =0,94 entspricht.
2.4 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurden die Randbedingungen für das zu entwickelnde Batterie-Stützungs-
system hergeleitet, welche im weiteren Verlauf der Arbeit als gegeben vorausgesetzt wer-
den. Dazu wurde zunächst untersucht, welcher Spannungsbereich der Doppelschichtkonden-
satoren sich im Hinblick auf Wirkungsgrad und Baugröße am geeignetsten für diese Anwen-
dung erweist. Es wurde aufgrund der Vergleichsergebnisse ein Spannungsbereich oberhalb
der Batteriespannung ausgewählt.
Passend zum ausgewählten Spannungsbereich wurde die Topologie des DC/DC-Wandlers
festgelegt. Es hat sich herausgestellt, dass ein bidirektionaler Hochsetzsteller die optimale
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Topologie darstellt. Diese ist Grundlage für die in dieser Arbeit durchgeführten Optimie-
rungsmethoden.
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3 Anwendung der Interleaved-Technik zur Optimierung
von DC/DC-Wandlern
Aufgrund der im letzten Kapitel durchgeführten Untersuchungen steht der bidirektionale
Hochsetzsteller, welcher gleichzeitig als bidirektionaler Tiefsetzsteller bezeichnet werden
kann, als zu verwendende Topologie fest. Um eine möglichst hohe Effizienz und ein geringes
Volumen zu erreichen, wird hier die Anwendung der Interleaved-Technik untersucht, die
bereits in diversen Veröffentlichungen beschrieben worden ist. Interleaved Wandler bestehen
aus n parallel geschalteten identischen Topologien, dessen Pulsweiten-Modulation (PWM)
um 360◦/n gegeneinander verschoben ist. Die Topologie eines n-phasigen Interleaved-Wand-
lers als bidirektionaler Hochsetzsteller ist in Abb. 3.1 ersichtlich.
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Abb. 3.1: Topologie eines bidirektionalen n-phasigen Interleaved-Hochsetzstellers
Abb. 3.2 zeigt die Ansteuersignale Sx und die daraus resultierenden Stromverläufe und Pha-
senspannungen beispielhaft für einen dreiphasigen Wandler.
Die Anwendung der Interleaved-Technik besitzt diverse Vorteile, welche in diesem Kapitel
erörtert werden.
3.1 Stand der Technik
Die Interleaved-Technik wurde bereits von diversen Autoren vorgestellt und angewendet
[28, 41–46].
In [41] wird ein 12-phasiger Interleaved-Wandler beschrieben, der mit diskontinuierlichem
Stromfluss betrieben wird. Durch die Anwendung der Interleaved-Technik kann trotz dieser
Betriebsart die Schwankungsbreite am Ausgang gering gehalten werden.
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Abb. 3.2: Zeitverläufe der Ansteuersignale, der Ströme und der Spannungen eines
Interleaved-Hochsetzstellers nach Abb. 3.1 beispielhaft für den kontinuierlichen dreiphasi-
gen Betrieb a) im HSS-Betrieb, b) im TSS-Betrieb
In [42] wird die Interleaved-Technik zur Realisierung eines zweiphasigen Wandlers genutzt,
um die Baugröße der Drossel durch den Einsatz einer gekoppelten Induktivität zu reduzie-
ren.
Zur Reduzierung der Wechselstrombelastung einer Brennstoffzelle wird die Interleaved-
Technik in [45] zur Parallelschaltung zweier stromgespeister Vollbrückenwandler eingesetzt.
Durch die phasenversetzte Taktung kann die Stromschwankungsbreite in der Brennstoffzelle
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stark reduziert werden, während gleichzeitig das Kernvolumen der Transformatoren redu-
ziert wird. Ebenfalls zur Transformierung der Spannung einer Brennstoffzelle auf ein höhe-
res Niveau wird in [46] die Interleaved-Technik angewendet. Hier wird ein Hochsetzsteller
bestehend aus zwei Phasen entwickelt, deren Ströme jeweils auf zwei Transistoren aufgeteilt
werden, um die am Ausgang wirkende Frequenz weiter zu erhöhen und damit die Filtergröße
zu reduzieren.
In dieser Arbeit werden die verschiedenen Vorteile der Interleaved-Technik allgemein für
n-phasige Wandler untersucht, um es dem Leser zu ermöglichen, abhängig vom verwen-
deten Betriebsbereich eine bestimmte Phasenzahl auswählen zu können. Im Gegensatz zu
vorhandenen Veröffentlichungen wird hier auch der Einfluss der Interleaved-Technik auf die
Reduzierung des Effektivwertes des Stromes auf der Ausgangsseite und auf die Schaltver-
luste allgemein für n-phasige Wandler untersucht.
3.2 Betrachtung der Stromschwankungsbreite im drosselseitigen Strom
Ein entscheidender Vorteil der Interleaved-Technik ist durch die Reduzierung der Strom-
schwankungsbreite durch die Überlagerung mehrerer Ströme gegeben. Durch die Reduzie-
rung der Stromschwankungsbreite kann die Wechselstrom-Belastung der an den Wandler
angeschlossenen Komponenten wie z.B. Kondensatoren und Batterien reduziert werden. Im
folgenden werden die Auswirkungen verschiedener Betriebsparameter auf die Reduzierung
der Stromschwankungsbreite in einem n-phasigen Wandler analysiert.
Durch die phasenversetzte Ansteuerung der Transistoren in einem Interleaved-Wandler re-
sultiert auch ein Phasenversatz in den Stromverläufen. Es werden die Ströme der einzelnen
Phasen überlagert und es folgt eine deutlich geringere resultierende Stromschwankungsbrei-
te am Knotenpunkt der Drosseln.
Im Folgenden wird der kontinuierliche, also der nichtlückende Betrieb, betrachtet. Für den
lückenden Betrieb ist die Reduzierung der Schwankungsbreite etwas abgeschwächt, da sich
im Lückbetrieb die Schwankungsbreiten nicht komplett gegenseitig auslöschen können.
Für die Betrachtung der Stromschwankungsbreite im Wandler in Abhängigkeit vom Tastver-
hältnis d muss zwischen HSS- und TSS-Betrieb unterschieden werden. In einem Tiefsetzstel-
ler wird die Stromschwankungsbreite ∆ILx in einer Phase in Abhängigkeit vom Tastverhältnis
d gemäß (3.1) berechnet, in einem Hochsetzsteller entsprechend über (3.2) [47].
∆ILx,T SS =
U1 · (d−d2)
L · fT (3.1)
∆ILx,HSS =
d ·U1
L · fT (3.2)
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Für eine verschiedene Anzahl an Phasen n ergibt sich durch Überlagerung der einzelnen
Ströme eine resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 am Knotenpunkt der Drosseln (vgl.
Abb. 3.1). Für die resultierende Stromschwankungsbreite können Gleichung (3.3) für den
HSS-Betrieb und Gleichung (3.4) für den TSS-Betrieb hergeleitet werden. Dabei bezeichnet
d das Tastverhältnis, n die Anzahl der Phasen des Wandlers und i den betrachteten Sektor.
Zur Berechnung der Stromschwankungsbreite in einem n-phasigen Wandler wird der Duty-
Cycle Bereich in n gleich große Abschnitte aufgeteilt, d.h. für n=2 wären die Abschnitte
jeweils die Bereiche d < 0,5 (i=1) und d > 0,5 (i=2). Die Herleitung der Gleichungen
befindet sich im Anhang.
Für n=1,2,3 sind die Berechnungen beispielhaft in Tab. 3.1 dargestellt.
∆I1,HSS =
U1 ·
(
d− i−1n
) · [i− (n− i) · ( 11−d −1)]
L · fT (3.3)
∆I1,T SS =
U2 ·
(
d− i−1n
) · (i−d ·n)
L · fT (3.4)
HHHHHi
n
1 2 3
Bereich ∆I1 Bereich ∆I1 Bereich ∆I1
1 0≤ d≤ 1 U1·(d−d2)L· fT 0≤ d≤
1
2
U1·(2d− d1−d )
L· fT 0≤ d≤
1
3
U1·(3d− 2d1−d )
L· fT
2 - - 12 ≤ d≤ 1
2U1·(d− 12 )
L· fT
1
3 ≤ d≤ 23
U1·
(
3d−1− d1−d + 13·(1−d)
)
L· fT
3 - - - - 23 ≤ d≤ 1
3U1·(d− 23 )
L· fT
Tab. 3.1: Berechnung der resultierenden Stromschwankungsbreiten ∆I1 für n=1,2,3 im kon-
tinuierlichen Betrieb
In Abb. 3.3 ist die resultierende Stromschwankungsbreite für verschiedene Phasenzahlen
n=1− 4 in a) für den TSS-Betrieb und in b) für den HSS-Betrieb dargestellt. Die Pha-
seninduktivitäten Lx besitzen dabei unabhängig von n den gleichen Wert. Während bei den
Verläufen in Abb. 3.3 die Eingangsspannung U1 konstant gehalten wird und U2 durch das
Tastverhältnis eingestellt wird, stellt Abb. 3.4 den umgekehrten Fall dar. Die Kurven für n=1
repräsentieren dabei den Verlauf für einen herkömmlichen Tiefsetzsteller bzw. Hochsetzstel-
ler.
Es ist ersichtlich, dass durch eine Erhöhung der Phasenzahl bei gleichbleibenden Indukti-
vitätswerten die Stromschwankungsbreite fast über den gesamten Betriebsbereich deutlich
verkleinert werden kann. Lediglich für d =1 ist die Stromschwankungsbreite für alle Phasen
gleich. Zudem tritt aufgrund der Überlagerung der Ströme pro zusätzlicher Phase ein wei-
terer Betriebspunkt auf, an dem die Stromschwankungsbreite vollständig ausgelöscht wird.
Für diese Betriebspunkte gilt: d = in für 0≤ i≤ n.
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Abb. 3.3: Resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 im kontinuierlichen Betrieb bei jeweils
gleichen Phasen-Induktivitätswerten ( fT =16kHz, Lx,n =20µH ∀ n,x,U1 =24V ) a) im TSS-
Betrieb, b) im HSS-Betrieb
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Abb. 3.4: Resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 im kontinuierlichen Betrieb bei jeweils
gleichen Phasen-Induktivitätswerten ( fT =16kHz, Lx,n =20µH ∀ n,x,U2 =36V ) a) im TSS-
Betrieb, b) im HSS-Betrieb
In Abb. 3.5 und Abb. 3.6 sind die Verläufe der Stromschwankungsbreiten für die gleichen
Randbedingungen gezeigt, wenn mit steigender Phasenzahl die Induktivitätswerte Lx im
Wandler jeweils auf das 1n -fache verkleinert werden.
Für den Fall, dass die Induktivitäten mit steigenden Phasenzahlen reduziert werden, ist es
stark betriebspunktabhängig, mit welcher Phasenzahl die Schwankungsbreite jeweils am
stärksten reduziert werden kann. Die auftretenden Schwankungsbreiten befinden sich dabei
für konstantes U1 (vgl. Abb. 3.5) in der gleichen Größenordnung. Lediglich bei sehr hohen
Spannungsübersetzungen, also d << 1 im TSS-Betrieb und d ≈ 1 im HSS-Betrieb steigt die
Schwankungsbreite bei einer hohen Phasenzahl deutlich stärker an. Bei konstanter Spannung
U2 ist die maximale Schwankungsbreite unabhängig von n gleich groß. Wird der Betrieb mit
unterschiedlicher Phasenzahl bei gleicher maximal zulässiger Stromschwankungsbreite im
resultierenden Zweig verglichen, so ist ersichtlich, dass sich bei einer höheren Phasenzahl
die Werte der Induktivitäten jeweils um das 1n -fache verkleinern lassen.
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Abb. 3.5: Resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 im kontinuierlichen Betrieb bei von n
abhängigen Phasen-Induktivitätswerten a) im TSS-Betrieb, b) im HSS-Betrieb ( fT =16kHz,
Lx,n=1 =20µH =2 ·Lx,n=2 =3 ·Lx,n=3 =4 ·Lx,n=4, U1 =24V )
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Abb. 3.6: Resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 im kontinuierlichen Betrieb bei von n
abhängigen Phasen-Induktivitätswerten a) im TSS-Betrieb b) im HSS-Betrieb ( fT =16kHz,
Lx,n=1 =20µH =2 ·Lx,n=2 =3 ·Lx,n=3 =4 ·Lx,n=4, U2 =36V )
Der verwendete Bereich des Tastgrades hängt von den Ein- und Ausgangs-Spannungen des
Wandlers ab und kann abhängig vom Spannungsbereich gemäß (2.1) berechnet werden. Der
genutzte Spannungsbereich wirkt sich auf die zu erwartende Stromschwankungsbreite und
somit auf die optimale Phasenzahl im Wandler aus. Je mehr Knotenpunkte bzw. Minima
der resultierenden Stromschwankungsbreite sich bei der Wahl einer bestimmten Phasenzahl
im genutzten Betriebsbereich befinden bzw. je dichter der genutzte Betriebsbereich an den
Knotenpunkten liegt, desto vorteilhafter ist die Auswahl der entsprechenden Phasenzahl.
3.3 Betrachtung der Stromschwankungsbreite im kondensatorseitigen
Strom
Neben dem drosselseitigen Strom wird auch der kondensatorseitige Strom des Wandlers
durch die Interleaved-Technik beeinflusst und der Effektivwert des Stromes reduziert. Ein
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reduzierter Effektivwert des Stromes verursacht geringere Verluste in den dort angeschlos-
senen Komponenten. Diese Reduzierung wird hier allgemein in Abhängigkeit von diversen
Parametern wie der Phasenzahl und dem Tastgrad untersucht.
Während in einem einphasigen Hochsetzsteller der primärseitige Strom aufgrund der Dros-
sel kontinuierlich nur um den Betrag der Stromschwankungsbreite um seinen Mittelwert
schwankt, entsteht auf der Sekundärseite auf höherem Spannungsniveau ein pulsförmiger
Stromverlauf, so dass sich während der Schaltvorgänge des aktiven Leistungshalbleiters der
Strom sprungförmig ändert (vgl. Abb. 3.7 a) ).
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Abb. 3.7: Sekundärseitige Stromverläufe im HSS-Betrieb bei gleichem Strommittelwert für
d =0,5 a) beim einphasigen Betrieb b) beim zweiphasigen Interleaved-Betrieb
Während der Strom in der Drossel aufgebaut (HSS-Betrieb) bzw. abgebaut (TSS-Betrieb)
wird, fließt kein Strom in den Kondensator der Sekundärseite. Durch den pulsförmigen
Stromverlauf ist der Effektivwert des sekundärseitigen Stromes, der gemäß (3.5) berech-
net wird, höher als der eigentliche Mittelwert. In Abb. 3.7 b) wird aufgezeigt, wie sich der
sekundärseitige Strom bei einem zweiphasigen Interleaved-Wandler verhält.
I˜2 =
√
1
T
·
∫ T
0
[Ia1(t)+ ...+ Ian(t)]
2 dt (3.5)
Die ohmschen Verluste im Ausgangs-Kondensator sind vom Effektivwert des Stromes ab-
hängig. Folglich muss zur Effizienzsteigerung der Effektivwert niedrig gehalten werden.
Durch die Überlagerung der beiden Phasenströme zum Gesamtstrom I2 fließt in diesem Be-
triebspunkt auch auf der Sekundärseite ein kontinuierlicher Strom, der Effektivwert sinkt im
Vergleich zum einphasigen Betrieb bei gleichem Mittelwert des Stromes. Ein in der gesam-
ten Periode kontinuierlicher Stromfluss tritt allerdings nur in den jeweiligen optimalen Tast-
graden auf, bei denen primärseitig in der Drossel die Stromschwankungsbreite vollständig
ausgelöscht wird. Allerdings wird der Effektivwert auch außerhalb dieser optimalen Betrieb-
spunkte im Vergleich zum einphasigen Fall reduziert.
Um das Potential der Effektivwertreduzierung durch die Interleaved-Technik darzustellen,
wird in Abhängigkeit vom Tastverhältnis in Abb. 3.8 bzw. 3.9 jeweils die effektive Diffe-
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renz zwischen Effektivwert und Mittelwert des sekundärseitigen Stromes bei primärseitigem
Nennstrom dargestellt.
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Abb. 3.8: Vergleich des effektiven Differenzstromes zwischen Effektivwert und dem Mittel-
wert des sekundärseitigen Stromes im kontinuierlichen Betrieb in Abhängigkeit vom Tast-
verhältnis bei von n unabhängigen Phaseninduktivitäten bezogen auf den Nennstrom des
Systems a) im TSS-Betrieb, b) im HSS-Betrieb ( fT =16kHz, Lx,n =20µH ∀ n,x, U1 =24V )
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Abb. 3.9: Vergleich des effektiven Differenzstromes zwischen Effektivwert und Mittelwert
des sekundärseitigen Stromes im kontinuierlichen Betrieb in Abhängigkeit vom Tastverhält-
nis bei von n abhängigen Phaseninduktivitäten bezogen auf den Nennstrom des Systems a)
im TSS-Betrieb, b) im HSS-Betrieb ( fT =16kHz, Lx,n=1 =20µH =2 · Lx,n=2 =3 · Lx,n=3 =4 ·
Lx,n=4, U1 =24V )
Es wird dabei jeweils wieder eine Auswertung für den Fall der von der Phasenanzahl unab-
hängigen Induktivitätswerte und für den Fall der reduzierten Induktivitätswerte durchgeführt.
Die effektive Differenz in normierter Darstellung gibt den Anteil des Stromes an, welcher
lediglich durch den Wechselanteil aufgrund der Pulsung im Strom verursacht wird und ent-
sprechende Verluste verursacht. Es ist ersichtlich, dass durch die Erhöhung der Phasenzahl
für beide Auswertungsarten der Effektivwert im Ausgangsstrom und somit auch die Verluste
deutlich reduziert werden können. Das Maß der Reduzierung und die optimale zu wählende
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Phasenzahl ist auch hier vom Betriebsbereich abhängig. In den Verläufen sind die Auslö-
schungspunkte der Stromschwankungsbreite als sprunghafte Änderung in der Steigung zu
erkennen. Werden die Verläufe in Abb. 3.8 und Abb. 3.9 verglichen, so kann eine teilwei-
se deutlich unterschiedliche Form der Verläufe festgestellt werden. Dies ist dadurch zu be-
gründen, dass der Effektivwert zum einen durch die Art der Pulsung des Stromes entspre-
chend des Tastgrades beinflusst wird, zum anderen durch die Stromschwankungsbreite (vgl.
Abb. 3.7). Durch die Änderung der Induktivitätswerte wird jeweils nur die Stromschwan-
kungsbreite beeinflusst. Die Verläufe werden zwischen den beiden Fällen demzufolge nicht
nur umskaliert, die Form ändert sich.
Die Auslegungshinweise entsprechen denen des letzten Unterkapitels: Die Auswahl einer
Phasenzahl, mit der ein Betrieb um die Knotenpunkte herum möglich ist, sollte angestrebt
werden.
3.4 Einfluss auf die Baugröße der Induktivitäten
Das zu erwartende Volumen von Induktivitäten kann näherungsweise über die zu speichernde
Energie berechnet werden [38]. Zum Vergleich mit dem einphasigen Betrieb werden wieder
zwei Vorgehensweisen unterschieden: Zum einen werden die Induktivitätswerte bei steigen-
der Phasenzahl konstant gehalten und somit die Stromschwankungsbreite reduziert (Fall I),
im anderen Fall werden die Induktivitäten umgekehrt proportional mit der Phasenzahl re-
duziert, um die maximal auftretende Schwankungsbreite konstant zu halten (Fall II). Die
Energie wird gemäß (3.6) für Fall I und (3.7) für Fall II für alle n Induktivitäten berechnet.
I1,max bezeichnet den maximal auftretenden Strom im Wandler.
EL,I = n · 12 ·L · (
I1,max
n
)2 (3.6)
EL,II = n · 12 ·
L
n
· (I1,max
n
)2 (3.7)
Das Verhältnis der zu erwartenden Volumina zwischen dem n-phasigen und dem einphasigen
Fall lässt sich demzufolge über (3.8) bzw. (3.9) berechnen. Das Volumen sinkt antipropor-
tional bzw. invers quadratisch mit der Phasenanzahl. Dieses Verhalten wird dadurch bedingt,
dass die gespeicherte Energie einer Induktivität quadratisch vom Strom abhängt. Durch die
Aufteilung des Stromes auf mehrere Phasen lässt sich das theoretisch zu erwartende Bauvo-
lumen verringern.
EL,n(I)
EL,1
(n) =
n · 12 ·L · (
I1,max
n )
2
1
2 ·L · I21,max
=
1
n
(3.8)
EL,n(II)
EL,1
(n) =
n · 12 · Ln · (
I1,max
n )
2
1
2 ·L · I21,max
=
1
n2
(3.9)
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3.5 Vergleich der Verluste in den Leistungshalbleitern
3.5.1 Durchlassverluste
Die Durchlassverluste in den Halbleitern werden gemäß (2.25) berechnet. Werden die Durch-
lassverluste für verschiedene Phasenzahlen bei gleicher Gesamt-Bauleistung der Halbleiter
verglichen, dann folgt dieselbe Verlustleistung für beliebige Phasenzahlen. Die verfügbare
Chipfläche der Transistoren würde lediglich auf unterschiedlich große Teile (abhängig von
der Phasenzahl) aufgeteilt werden, die entstehenden Verluste sind identisch. Es wird dabei
davon ausgegangen, dass die Beeinflussung der Effektivwerte der einzelnen Phasenströme
durch eine variierende Stromschwankungsbreite vernachlässigbar klein ist.
3.5.2 Schaltverluste
Die Schaltverluste in den Halbleitern werden gemäß (2.24) berechnet. Liegt in allen Phasen
unabhängig von der Phasenzahl die gleiche Stromschwankungsbreite vor (Fall I), so gelten
die Gleichungen (3.10) und (3.11) für das Verhältnis der Verluste bei Nennstrom, wobei p∆ILx
das Verhältnis zwischen der Stromschwankungsbreite in den Phasen und dem Nennstrom IN
bezeichnet. Das Verhältnis der Einschaltverluste zwischen einem n-phasigen Wandler und
einem einphasigen Wandler sinkt mit steigender Phasenzahl, das Verhältnis der Ausschalt-
verluste steigt. Es wird angenommen, dass die halbe Stromschwankungsbreite immer kleiner
ist als der Mittelwert der dazugehörigen Phasenströme. Zähler und Nenner weisen also im-
mer ein positives Vorzeichen auf.
PV,S,ein,I (n)
PV,S,ein,I (n = 1)
∼
n ·
(
I¯N
n − ∆ILx2
)
I¯N− ∆ILx2
∼ 2−n · p∆ILx
2− p∆ILx
(3.10)
PV,S,aus,I (n)
PV,S,aus,I (n = 1)
∼
n ·
(
I¯N
n +
∆ILx
2
)
I¯N + ∆ILx2
∼ 2+n · p∆ILx
2+ p∆ILx
(3.11)
Werden die Phasen-Induktivitäten jeweils bei einer höheren Phasenzahl auf das 1/n-fache
reduziert, so steigt die Stromschwankungsbreite in den einzelnen Phasen an. Es folgen die
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Berechnungen aus (3.12) und (3.13).
PV,S,ein,II (n)
PV,S,ein,II (n = 1)
∼ n · (
I¯N
n − ∆ILx2 ·n)
(I¯DS− ∆ILx2 )
∼ 2−n
2 · p∆ILx
2− p∆ILx
(3.12)
PV,S,aus,II (n)
PV,S,aus,II (n = 1)
∼ n · (
I¯N
n +
∆ILx
2 ·n)
(I¯N + ∆ILx2 )
∼ 2+n
2 · p∆ILx
2+ p∆ILx
(3.13)
In Abb. 3.10 ist der berechnete Einfluss der Phasenzahl auf das Verhältnis der Schaltver-
luste bei n Phasen im Vergleich zum herkömmlichen Betrieb für verschiedene Verhältnisse
zwischen der Stromschwankungsbreite in den Phasen und Nennstrom dargestellt.
a) b)
Abb. 3.10: Einfluss der Phasenzahl auf die Schaltverluste bei von der Phasenzahl abhängi-
gen Induktivitätswerten für verschiedene p∆ILx a) Lx,n =20µH ∀ n,x, b) Lx,n=1 =20µH =2 ·
Lx,n=2 =3 ·Lx,n=3 =4 ·Lx,n=4
Die Einschaltverluste sinken in beiden Fällen, solange bis lückender Betrieb auftritt und
stromlos eingeschaltet wird. Die Ausschaltverluste steigen erwartungsgemäß an. Schon bei
einem gängigen p∆ILx von 20 % werden bereits bei n=4 die Ausschaltverluste verdoppelt.
Die Veränderung des Verhältnisses für steigende Phasenzahlen verläuft bei b) aufgrund der
Reduzierung der Induktivitäten und damit der Erhöhung der Stromschwankungsbreite in den
Phasen deutlich schneller als bei a).
Abhängig von den verwendeten Leistungshalbleitern besitzen Ein-und Ausschaltverluste un-
terschiedlich starke Anteile an den Gesamtschaltverlusten. Somit ist auch die Bewertung des
Einflusses der Phasenzahl stark von den verwendeten Leistungshalbleitern abhängig: Je stär-
ker der Anteil der Einschaltverluste an den Gesamtschaltverlusten ist, desto erstrebenswerter
ist eine höhere Phasenzahl.
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3.6 Auswahl der Phasenzahl für Batterie-Stützung in
Flurförderzeug-Antriebssystem
Aufgrund der durchgeführten Analysen bezüglich eines Hoch- bzw. Tiefsetzstellers ist die
Verbesserung durch die Interleaved-Technik offensichtlich. Für den Betriebsbereich des
DC/DC-Wandlers im Flurförderfahrzeug-Antriebssystem gilt dmin,HSS =0,06, dmax,HSS =0,33,
dmin,T SS =0,67 und dmax,T SS =0,94 (vgl. Kap. 2). Die Betriebsbereiche sind in Abb. 3.11 dar-
gestellt.
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Abb. 3.11: Resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 im kontinuierlichen Betrieb
bei jeweils gleichen Phasen-Induktivitätswerten mit markiertem Betriebsbereich aus
Flurförderfahrzeug-Anwendung ( fT =16kHz, Lx,n =20µH ∀ n,x;U2 =36V )
Für die Anwendung im Batterie-Stützungssystem wird der dreiphasige Interleaved-Wandler
aufgrund des genutzten Betriebsbereiches ausgewählt, dessen Tastgrade sich unter Vernach-
lässigung der Spannungsabfälle an den Leistungshalbleitern im Bereich d ≤ 13 im HSS-
Betrieb bzw. d ≥ 23 im TSS-Betrieb befinden. Die Reduzierung der Stromschwankungsbreite
am Eingang und die des Effektivwertes des Stromes am Ausgang ist im dreiphasigen Bereich
in diesem Betriebsbereich noch deutlich größer als bei der zweiphasigen Topologie, die ih-
re Vorteile um ein Tastverhältnis im Bereich d =0,5 besitzt. Eine noch höhere Phasenzahl
verschiebt lediglich den Optimalpunkt im genutzten Bereich, die erreichbare Optimierung
rechtfertigt jedoch nicht die zusätzliche Komplexität bezgl. der Ansteuerung und der dafür
benötigten Bauteile. Ein weiterer Vorteil der dreiphasigen Topologie ist die Möglichkeit der
Verwendung der Hardware eines herkömmlichen dreiphasigen Wechselrichters, da diese bis
auf die fehlenden Drosseln exakt der Hardware eines dreiphasigen bidirektionalen Hoch-
bzw. Tiefsetzstellers entspricht.
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3.7 Zusammenfassung und Schlussfolgerung
In diesem Kapitel wurde die Interleaved-Technik ausführlich erläutert und ihre Auswirkung
auf das Betriebsverhalten von mehrphasigen Gleichstromstellern analysiert. Es wurde ge-
zeigt, dass durch eine Erhöhung der Phasenzahl entweder bei gleich bleibender resultieren-
der Stromschwankungsbreite das gesamte Drosselvolumen sehr stark reduziert werden kann
oder alternativ bei geringerer Reduzierung des Drosselvolumens die resultierende Strom-
schwankungsbreite stark verringert werden kann. Durch die Interleaved-Technik können au-
ßerdem der Effektivwert des Ausgangsstromes und dadurch die Verluste im Ausgangskon-
densator stark reduziert werden.
Die Durchlass-Verluste in den schaltenden Leistungshalbleitern verändern sich durch die
Interleaved-Technik unter der Randbedingung gleicher Bauleistung nicht. Die Einschaltver-
luste können bei gleichzeitiger Erhöhung der Ausschaltverluste je nach Wahl der Drosseln
mehr oder weniger stark reduziert werden.
Weiterhin wurde für das Flurförderzeug-Antriebssystem insbesondere aufgrund des durch
die Spannung an den Doppelschichtkondensatoren definierten Betriebsbereiches ein drei-
phasiger Wandler ausgewählt.
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4 Funktionsweise, Modellierung und Auslegung von
Doppelschichtkondensatoren
Das Doppelschichtkondensator-Modul ist sowohl in Bezug auf die Kosten als auch in Bezug
auf das Volumen ein entscheidender Teil des zu entwickelnden Batterie-Stützungssystems.
In diesem Kapitel wird ein Überblick über die Funktionsweise, die Eigenschaften und den
Stand der Technik dieser verhältnismäßig neuen und noch in der ständigen Weiterentwick-
lung befindlichen Technik gegeben, um darauf aufbauend Möglichkeiten der theoretischen
Modellierung der Kondensatoren zu untersuchen.
Basierend auf den in der Literatur hergeleiteten Modellen wird in diesem Kapitel die Vor-
gehensweise für eine möglichst exakte Auslegung eines DSK-Moduls für gegebene Rand-
bedingungen bezogen auf die maximal zu speichernde nutzbare Energie und den energeti-
schen Ausnutzungsgrad vorgestellt. Als Neuerung im Vergleich zu vorhandenen Veröffent-
lichungen wird dabei nachgewiesen, dass es insbesondere bei einem geringen Ausnutzungs-
grad zu einer Überauslegung des DSK-Moduls kommt, wenn lediglich das den Datenblatt-
Parametern zu Grunde gelegte vereinfachte Modell eines DSK zur Auslegung verwendet
wird.
4.1 Stand der Technik
Die Funktionsweise und der grundlegende Aufbau von Doppelschichtkondensatoren wird in
diversen Publikationen erläutert [48–50]. Speziellere anwendungsbezogene Eigenschaften
wie die Temperatur-, Frequenz- und Spannungsabhängigkeit werden in weiteren Beiträgen
analysiert [51–55]. Die Autoren in [56] befassen sich mit dem Alterungsprozess von DSK-
Modulen, während eine große Anzahl an Veröffentlichungen sich mit der Modellbildung
beschäftigt [57–61]. In [62] wird ein Aufbau-Prinzip erläutert, mit dem zukünftig deutlich
höhere Zellkapazitäten erreicht werden können.
4.2 Grundlagen und Aufbau
Doppelschichtkondensatoren werden auch Superkondensatoren oder Ultrakondensatoren ge-
nannt und gehören zu den elektrostatischen Energiespeichern. Die Energie wird elektrosta-
tisch an einer elektrischen Doppelschicht gespeichert und nicht, wie in Akkumulatoren, che-
misch. Der Energieinhalt eines Kondensatormoduls wird gemäß (4.1) berechnet. Dabei stel-
len UModul die Spannung und CModul die Kapazität des Kondensatormoduls dar.
EModul =
1
2
·CModul ·U2Modul (4.1)
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Ein Doppelschichtkondensator ist wie in Abb. 4.1 ersichtlich aufgebaut.
Abb. 4.1: Struktur des Aufbaus eines Doppelschichtkondensators nach [63]
Im Folgenden werden die einzelnen Komponenten eines Doppelschichtkondensators geson-
dert betrachtet.
4.2.1 Elektrode
Bei der Energiespeicherung findet die Ionenadsorption auf der Elektrodenoberfläche statt,
demnach hat diese einen erheblichen Einfluss auf die Kapazität eines Doppelschichtkon-
densators. Am häufigsten wird als Material aktivierter Kohlenstoff verwendet. Der behan-
delte Kohlenstoff besitzt aufgrund seiner hochporösen Struktur eine Oberfläche von bis zu
2000m2/g und dadurch eine spezifische Kapazität von 100−250F/g [64]. Dieser hohe Wert
ergibt sich aus der inneren Oberfläche des Kohlenstoffes, die durch eine hohe Anzahl an Po-
ren zustande kommt. Die Poren sind dabei wie bei einem Schwamm miteinander verbunden.
In diesen Poren können Ionen aus Flüssigkeiten oder Gasen adsorptiv gebunden werden.
Vorteile bei der Verwendung von aktiviertem Kohlenstoff sind neben der großen Oberflä-
che geringe Kosten, eine hohe Verfügbarkeit des Materials und existierende Verarbeitungs-
technologien. Alternative, aber weniger gebräuchlichere Materialien sind Metalloxide oder
Polymere [50].
4.2.2 Elektrolyt
Als Ionenleiter wird ein flüssiger Elektrolyt verwendet. Generell lässt sich zwischen wäss-
rigen und organischen Elektrolyten unterscheiden. Die Wahl des Elektrolyten beeinflusst
die Eigenschaften des Doppelschichtkondensators hinsichtlich Zellspannung und Innenwi-
derstand, welcher gleichzeitig auch die Leistungsdichte beeinflusst [48]. Der am häufigsten
verwendete Elektrolyt ist der organische. Hier sind maximale Durchbruchspannungen von
bis zu 2,7V möglich, während bei wässrigen Elektrolyten lediglich 1,2V erreicht werden
können. Nachteilig an organischen Lösungen wirkt sich allerdings die deutlich schlechtere
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Leitfähigkeit aus. Der Leitfähigkeit von organischen Elektrolyten (10-60 mS/cm) steht eine
Leitfähigkeit von 100-1000 mS/cm bei den wässrigen Lösungen wie zum Beispiel Schwe-
felsäure (H2SO4) entgegen [63].
Die Poren der Elektroden müssen für die Ionen leicht zugänglich sein, damit die vollständi-
ge Elektrodenoberfläche zur Ladungsspeicherung genutzt werden kann. Der Elektrolyt sollte
demnach unter Berücksichtigung des Elektrodenmaterials ausgewählt werden, damit die Po-
renbeschaffenheit mit der Ionengröße zusammenpasst.
4.2.3 Separator
Um einen Kurzschluss im Inneren des Kondensators zu verhindern, wird zwischen den Elek-
troden ein Separator eingefügt, welcher für den Ionentransport durchlässig ist. Abhängig
vom jeweiligen Elektrolyten werden unterschiedliche Materialien für den Separator ver-
wendet. In organischen Elektrolyten besteht der Separator meist aus Papier oder Polymer,
während bei einem wässrigen Elektrolyten Glasfaser- oder Keramik-Separatoren verwendet
werden. Neben einer hohen Ionenleitfähigkeit sollte der Separator einen hohen elektrischen
Widerstand besitzen, um möglichst wenig zum Innenwiderstand des Kondensators beizutra-
gen, gleichzeitig aber auch nur eine geringe Selbstentladung zuzulassen [48].
4.2.4 Stromkollektor
Die Stromkollektoren werden eingesetzt, um einen elektrischen Kontakt zwischen den Elek-
troden und den gepolten Anschlüssen des Doppelschichtkondensators herzustellen. Das Kol-
lektormaterial hängt auch hier von der Wahl des Elektrolyten ab. In Anwendungen mit wäss-
rigen Elektrolyten bestehen die Kollektoren meistens aus den Metallen Titan oder Tantal, in
Anwendungen mit organischen Lösungen meistens aus Aluminium [63].
4.3 Funktionsprinzip
Sobald an den ungeladenen Elektroden bzw. Stromkollektoren des Doppelschichtkondensa-
tors von außen eine Spannung angelegt wird, beginnt die Aufladung. Die jeweils der Polarität
der Elektroden entgegengesetzt geladenen Ionen werden elektrostatisch angezogen. Solange
die Zersetzungs-Spannung nicht überschritten wird, können die Ionen den Elektrolyten nicht
in Richtung Elektrode verlassen, gleichzeitig können die Elektronen nicht von den Elektro-
den in den Elektrolyten fließen. An der Grenzfläche zwischen Elektrode und Elektrolyt, also
der Phasengrenze zwischen fest und flüssig, bildet sich die sogenannte Doppelschicht. Da
der Separator für Ionen durchlässig ist, können die Ionen durch die gesamte Zelle hindurch
fließen.
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Durch die Existenz von insgesamt zwei Grenzflächen bzw. Doppelschichten ergibt sich sinn-
gemäß wie in Abb. 4.2 eine Reihenschaltung von zwei Kondensatoren.
Die hohe Kapazität einer Zelle ergibt sich zum einen durch die poröse Struktur der Elektro-
den und die damit verbundene sehr große Gesamtoberfläche, zum anderen durch die Größen-
ordnung der Dicke der Doppelschicht dDS im Bereich von wenigen Nanometern. Die Dicke
der Doppelschicht im Detail ist abhängig vom Ionenradius und von der Elektrolytkonzentra-
tion [63]. Beim Entladen wird die Ladung auf den Elektroden wieder abgebaut und die Ionen
verteilen sich im Elektrolyt.
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Abb. 4.2: Elektrische Doppelschicht eines Doppelschichtkondensators als Ersatzschaltbild
nach [65]
Solange die angelegte Spannung die Zersetzungs-Spannung nicht überschreitet, finden keine
chemischen Reaktionen im Doppelschichtkondensator statt. Die Energie wird elektrostatisch
gespeichert.
Im Laufe der Zeit wurden verschiedene Modelle zum Verständnis der elektrischen Doppel-
schicht entwickelt. Das erste Modell wurde von Helmholtz im Jahre 1879 entwickelt. Nach
dem Modell von Helmholtz ist die an der Elektrode liegende Ionenschicht vollkommen starr
und bewegungslos (Helmholtzschicht), die Kapazität der Doppelschicht ist demnach nur von
den Materialeigenschaften der Elektrode und des Elektrolyten abhängig und kann gemäß
(4.2) berechnet werden [49].
CDS,Helmholtz =
ε0 · εr ·AE
dDS
(4.2)
Die Kapazität berechnet sich wie bei einem Plattenkondensator, wobei AE die Oberfläche der
Elektrode darstellt, ε0 die elektrische Feldkonstante, εr die Dielektrizitätskonstante und dDS
die Dicke der Doppelschicht. Die Dicke der Doppelschicht ist hauptsächlich vom Elektro-
nenradius und von der Elektrolytkonzentration abhängig und beträgt ca. 10 Å=1 nm [50]. Es
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ergibt sich über (4.2) eine sehr hohe Kapazitätsausbeute von ca. 8,8 µF/cm2 [65]. Der dem
Helmholtz-Modell entsprechende Potentialverlauf ΦDS an der Doppelschicht ist in Abb. 4.3
abgebildet [49].
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Abb. 4.3: Elektrische Doppelschicht mit Potentialverlauf gemäß Helmholtz nach [49]
Während Helmholtz von einer starren Doppelschicht mit konstanter Kapazität ausging, stell-
ten Gouy und Chapman 1911 ihr Modell der diffusen Doppelschicht vor, welches eine Ab-
hängigkeit der spezifischen Kapazität von der angelegten Spannung und der Ionenkonzen-
tration im Elektrolyten beschreibt. Das Gouy-Chapman Modell berücksichtigt die thermi-
sche Bewegung der Ionen und die Dualität zweier physikalischer Effekte: einerseits wirken
Coulombkräfte auf die Ionen, andererseits versuchen die Ionen, sich im gesamten Elektro-
lyt zu verteilen, um die Entropie des Systems zu maximieren [59]. Abbildung 4.4 zeigt die
Ionenverteilung im Gouy-Chapman Modell mit dazugehörigem Potentialverlauf in der aus-
gedehnten Doppelschicht [66].
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Abb. 4.4: Elektrische Doppelschicht mit Potentialverlauf gemäß Gouy-Chapman nach [66]
Die elektrische Feldstärke sinkt mit zunehmendem Abstand zur Elektrode, das elektrische
Potential ist exponentiell fallend. Die Spannungsabhängigkeit der Kapazität der diffusen
Doppelschicht lässt sich im Gouy-Chapman Modell über (4.3) berechnen, wobei die Koeffi-
zienten c1,GC und c2,GC unter anderem von der Elektrodenbeschaffenheit, vom Elektrolyten
und von der Temperatur abhängig sind [59].
CDS,Gouy-Chapman = c1,GC cosh (c2,GC U) (4.3)
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Im Gouy-Chapman Modell werden die Ionen im Elektrolyten als punktförmige Ladungen
betrachtet, welche die Elektrodenoberfläche beliebig nah erreichen können.
Da Ionen von endlicher Größe nur bis zu einem gewissen Abstand d an die Elektroden-
oberfläche gelangen können, definiert Stern in seinem Modell-Ansatz von 1920 zwei Ebe-
nen der elektrischen Doppelschicht. Dabei kombiniert er die Modelle von Helmholtz und
Gouy-Chapman. Es kommt demnach zu einer Überlagerung aus starrer und diffuser Dop-
pelschicht [59]. Abbildung 4.5 verdeutlicht diesen Zusammenhang mit dem dazugehörigen
Potentialverlauf ΦDS im Stern Modell [60].
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Abb. 4.5: Elektrische Doppelschicht mit Potentialverlauf gemäß Stern nach [60]
Im Bereich der starren Doppelschicht fällt das Potential linear ab. Mit zunehmendem Ab-
stand von der Elektrode stellt sich dagegen aufgrund der ausgedehnten Raumladung ein ex-
ponentielles Abklingen des Potentials ein. Aus dieser Anordnung resultiert demnach eine
Reihenschaltung der Helmholtz- und der Gouy-Chapman Kapazität, so dass für die gesamte
Doppelschichtkapazität nach dem Stern-Modell gilt:
CDS,Stern =
1
CDS,Helmholtz
+
1
CDS,Gouy−Chapman
(4.4)
Es bleibt festzuhalten, dass es sich bei der Kapazität in Doppelschichtkondensatoren nicht
um eine konstante Größe handelt, sondern diese in Abhängigkeit von verschiedenen Fakto-
ren, vor allem von der angelegten Ladespannung, variiert.
4.4 Eigenschaften
4.4.1 Spannungsabhängigkeit
Aufgrund der oben beschriebenen potentialabhängigen Kapazität der Doppelschicht ergibt
sich eine Abhängigkeit der Kapazität des DSK vom aktuellen Ladezustand. In Abb. 4.6 ist ein
durch Messungen des Verfassers interpolierter Verlauf der differentiellen Kapazität Cdi f f =
dQ
dU in Abhängigkeit von der Ladespannung dargestellt.
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Abb. 4.6: Durch Messungen interpolierte Spannungsabhängigkeit der differentiellen Ka-
pazität einer BCAP0650 Zelle bei einer Umgebungstemperatur von 20◦C (UZelle =2,7V ,
CZelle =650F)
Zur Vereinfachung kann eine annähernd lineare Abhängigkeit der differentiellen Kapazität
von der Ladespannung angenommen werden [52]. Die differentielle Kapazität eines Dop-
pelschichtkondensators besteht demzufolge aus einem konstanten Anteil C0 und einem zur
Ladespannung proportionalem Anteil C1 [52, 61]. Sie berechnet sich demnach gemäß (4.5)
und (4.6), wobei die Konstante c1,DSK vom Aufbau und vom Material der Zellen abhängt.
CModul,di f f (UModul) =C0+C1(UModul) (4.5)
C1(UModul) = c1,DSK ·UModul (4.6)
Die Spannungsabhängigkeit der differentiellen Kapazität wirkt sich dadurch ebenfalls direkt
auf den Energieinhalt des Doppelschichtkondensators aus.
EModul =
∫ (
UModul ·
[
CModul,di f f · dUModuldt
])
dt
=
∫
(C0 ·UModul + c1,DSK U2Modul) dUModul
=
1
2
·C0 ·U2Modul +
1
3
· c1,DSK ·U3Modul (4.7)
Durch das Gleichsetzen von (4.7) mit EModul = 12 ·CModul ·U2Modul ergibt sich dann (4.8) für
die Berechnung der äquivalenten (nichtdifferentiellen) Gesamtkapazität eines Moduls bei
einer bestimmten Spannung UModul .
CModul(UModul) =C0+
2
3
· c1,DSK ·UModul (4.8)
Die vom Kondensator zur Verfügung gestellte Energie steigt somit mit einem quadratischen
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und einem kubischen Anteil mit der Ladespannung an. Dies ist ein entscheidender Aspekt für
die Auslegung von Doppelschichtkondensatoren, da der verfügbare Speicherplatz in hohem
Maße von dem verwendeten Spannungsbereich abhängt.
4.4.2 Frequenzabhängigkeit
Aufgrund der porösen Struktur der Elektroden kann das elektrische Verhalten des Dop-
pelschichtkondensators als ein kaskadiertes System unendlich vieler verschachtelter RC-
Glieder wie in Abb. 4.7 dargestellt werden. Diese RC-Glieder stellen jeweils eine Zeitkon-
stante dar. In Abb. 4.7 ist ein resultierendes Ersatzschaltbild mit einer endlichen Zahl an
Zeitkonstanten dargestellt.
R1R2 R3R2R3
C3 C3C2 C2C1 C1
Elektrolyt
Elektrode
Pore
Abb. 4.7: DSK als System kaskadierter Zeitkonstanten nach [63]
Um die gesamte Doppelschichtkapazität einer Pore nutzen zu können, müssen alle Einzelka-
pazitäten bis tief in die Pore hinein aufgeladen werden. Fließt der Strom bis tief in eine Pore,
so muss er einen höheren ionischen Leitungswiderstand überwinden, als wenn er nur bis zum
Eingang einer Pore fließt. Die vollständige Kapazität des Kondensators ist somit nur verfüg-
bar, wenn dem Ladevorgang ausreichend Zeit gegeben wird. Dies entspricht einer geringen
Betriebsfrequenz. Bei sehr hoher Frequenz wird nur der Anteil der Kapazität am Eingang
der Pore genutzt. Die Gesamtkapazität fällt demzufolge stark mit steigender Frequenz ab.
Analog dazu zeigt ein Doppelschichtkondensator eine Frequenzabhängigkeit des ESR. Bei
geringen Frequenzen ist die komplette Elektrodenoberfläche zugänglich und die Kapazitä-
ten aller RC-Glieder werden auf- und entladen. Der ESR erhöht sich also mit sinkender
Frequenz. Abbildung 4.8 veranschaulicht die Frequenzabhängigkeit der Kapazität und des
Innenwiderstandes eines Doppelschichtkondensators (Typ BCAP0350), welcher laut Daten-
blatt eine Kapazität von 350F und einen ESR von 3,2mΩ besitzt.
Die gestrichelte Linie veranschaulicht das Verhalten eines idealen Kondensators, der eine
von der Frequenz unabhängige Kapazität besitzt. Es ist zu erkennen, dass schon bei ge-
ringen Frequenzen die Kapazität eines Doppelschichtkondensators stark absinkt. Aufgrund
der starken Frequenz-Abhängigkeit der Parameter ist es für eine realistische Abbildung des
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Abb. 4.8: Frequenzabhängigkeit a) der Kapazität b) des Innenwiderstandes nach den Mes-
sungen aus [51] (Typ BCAP0350)
dynamischen Verhaltens erforderlich, im Ersatzschaltbild (ESB) RC-Glieder mit jeweils un-
terschiedlichen Zeitkonstanten zu verwenden.
4.4.3 Temperaturabhängigkeit
Während die Kapazität des DSK kaum temperaturabhängig ist, steigt der ESR bei sinkender
Temperatur stark an [52]. Dieses Verhalten folgt aus der Temperaturabhängigkeit des ioni-
schen Widerstandes des Elektrolyten. Die Viskosität des Elektrolyten ist stark temperaturab-
hängig, eine Erhöhung der Temperatur führt zu einer Reduzierung der Elektrolyt-Viskosität.
Dadurch steigt die Leitfähigkeit des Elektrolyten signifikant an, der ESR sinkt. Die übrigen,
materialspezifischen Widerstände der Elektrode oder des Stromkollektors werden durch die
Temperatur nur unwesentlich beeinflusst. In Abb. 4.9 ist die Temperaturabhängigkeit des
ESR beispielhaft für eine BCAP0350 Zelle dargestellt.
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Abb. 4.9: Temperaturabhängigkeit des ESR in DSK-Zelle bei BCAP0350 nach [51]
( f =0,1Hz, UZelle =0V )
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4.5 Modellierung
Das einfachste Modell eines Doppelschichtkondensators besteht aus der Reihenschaltung
einer Kapazität und eines ohmschen Widerstandes. Aufgrund der im Verlaufe dieses Kapi-
tels beschriebenen komplexen physikalischen Eigenschaften eines Doppelschichtkondensa-
tors ist offensichtlich, dass für eine genauere Darstellung des Betriebsverhaltens ein solches
vereinfachtes Modell nicht ausreichend genau ist. Im Folgenden werden zwei Modelle vor-
gestellt, die eine genauere Darstellung des Betriebsverhaltens zulassen.
4.5.1 Das Transmission-Line Modell
Eine Möglichkeit der Modellierung von Doppelschichtkondensatoren stellt das sogenann-
te Transmission-Line Modell dar. In diesem Modell wird die poröse Elektrode durch die
Reihenschaltung mehrerer RC-Glieder mit verschiedenen Zeitkonstanten wie in Abb. 4.10
modelliert, die das Wechselstromverhalten einer Pore darstellen sollen.
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Abb. 4.10: Äquivalentes Ersatzschaltbild eines DSK nach dem Transmission-Line Modell
gemäß [61]
Die Gültigkeit dieses Modells bei elektrischen Doppelschichten in porösen Elektroden wur-
de schon in [67] verifiziert und später auch für Doppelschichtkondensatoren untersucht und
verwendet [53–55, 68]. Durch die unterschiedlichen Zeitkonstanten wird insbesondere die
Frequenzabhängigkeit des Kondensators in das Modell eingebracht. Die zu verwendende
Zahl an RC-Gliedern ist dabei als Kompromiss zwischen Aufwand und Genauigkeit zu defi-
nieren.
Zur Bestimmung der Parameter wird durch Einprägung eines Wechselstromes eine Fre-
quenzanalyse der Impedanz des DSK durchgeführt. Computergestützte Programme können
dann aus den gemessenen Verläufen die Parameter des Ersatzschaltbildes bestimmen. Die
mit der Spannung und somit mit dem Ladezustand variierende Kapazität wird in diesem
Modell nicht mit eingebunden. Dies sorgt für Abweichungen zwischen Messungen und dem
Modell bei stationären Betrachtungen.
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4.5.2 Das Three-Branch Modell
Ein vielversprechendes Modell, welches die Spannungsabhängigkeit der Kapazität beinhal-
tet, wird von Zubieta und Bonert in [61] vorgestellt. Grundlage dieses Modells ist die Forde-
rung, die physikalischen Eigenschaften eines Doppelschichtkondensators ohne hohe Kom-
plexität zu repräsentieren und das Verhalten im Zeitraum von ca. 30 Minuten mit einer hohen
Präzision darzustellen. Das Three-Branch Modell besteht aus drei Zweigen mit Widerstän-
den und einer bzw. zwei Kapazitäten. Jeder dieser Zweige stellt eine Zeitkonstante dar. Der
erste Zweig beinhaltet die spannungsabhängige Kapazität und definiert das dynamische Ver-
halten, also die sofortige Reaktion des Kondensators auf eine Stromänderung. Die anderen
beiden Zweige besitzen eine deutlich höhere Zeitkonstante, welche jeweils Ausgleichsvor-
gänge nach der Belastung des Kondensators im Sekunden- bzw. Minutenbereich darstellen.
Das äquivalente Ersatzschaltbild nach [61] befindet sich in Abb. 4.11.
U
Zelle
R
Zelle,1
R
Zelle,2
R
Zelle,3
R
Zelle,P
C
Zelle,1
C
Zelle,1U
C
Zelle,2
C
Zelle,3
Abb. 4.11: Äquivalentes Ersatzschaltbild einer DSK Zelle nach dem Three-Branch Modell
gemäß [61]
Die spannungsabhängige Kapazität wird gemäß (4.9) berechnet.
CZelle,1U = cZelle,1U ·UZelle (4.9)
Die Identifikation der Ersatzschaltbildparameter erfolgt über Messungen in drei Schritten.
Dabei wird zunächst der Doppelschichtkondensator mit einem konstanten Strom geladen
und mit Hilfe des Spannungsverlaufes an den Kondensatorklemmen werden die Parame-
ter von Zweig 1 bestimmt. Es wird davon ausgegangen, dass die komplette Ladung für
den Moment nur in den Kondensatoren des ersten Zweiges gespeichert wird und es gilt
RZelle,1 << RZelle,2. Nach dem Ladevorgang wird weiterhin die Klemmenspannung gemes-
sen und mit Hilfe des Spannungsverlaufes in den Sekunden nach der Aufladung werden
die Parameter des zweiten Zweiges bestimmt. Aufgrund der Annahme RZelle,2 << RZelle,3
wird der dritte Zweig noch nicht mit in Betracht gezogen. Die Parameter dieses Zweiges
werden aus dem gemessenen Spannungsverlauf bis zu 30 Minuten nach dem Ladevorgang
extrahiert.
Der Parallelwiderstand RZelle,P stellt die Selbstentladung dar. Sein Wert kann über den La-
dungsverlust innerhalb mehrerer Tage bestimmt werden.
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Die Vorgehensweise zur Bestimmung der einzelnen Parameter wird detailliert in [61] be-
schrieben.
4.6 Auslegung von Doppelschichtkondensator-Modulen
Für eine möglichst exakte Auslegung eines DSK-Moduls auf die maximal zu speichern-
de Energie müssen die beschriebenen physikalischen Eigenschaften miteinbezogen werden.
Dabei ist insbesondere die Spannungsabhängigkeit der Zellen-Kapazität zu beachten. Um
dieses Verhalten darstellen zu können, eignet sich das Three-Branch Modell. Zur Herleitung
der Parameter wird gemäß [61] vorgegangen. Dazu muss ein DSK-Modul oder eine Ein-
zelzelle mit konstantem Strom auf Nennspannung geladen und aus dem Ladevorgang die
Parameter extrahiert werden.
Hier wird beispielhaft eine BCAP0650 Zelle (2,7 V, 650 F) analysiert, welche mit 30A gela-
den wird. Es können die in Tab. 4.1 aufgelisteten Ersatzschaltbild-Parameter abgeleitet wer-
den (Bezeichnung vgl. Abb. 4.11).
RZelle,1 [Ω] CZelle,1 [F] cZelle,1U [F/V] RZelle,2 [Ω] CZelle,2 [F] RZelle,3 [Ω] CZelle,3 [F] RZelle,P [Ω]
0,0008 480 121 0,7 28,36 13,63 44 1665
Tab. 4.1: Aus Messungen hergeleitete Ersatzschaltbild-Parameter der DSK-Zellen vom Typ
BCAP0650
Vergleicht man die durch Messung hergeleiteten Kapazitätswerte mit dem im Datenblatt der
Zelle angegeben Wert CZelle,DB, so wird bei Betrachtung von Abb. 4.12 klar, dass die tatsäch-
liche differentielle Kapazität der Zelle bei geringem Ladezustand einen deutlich geringeren,
bei hohem Ladezustand einen deutlich größeren Wert annimmt als der im Datenblatt ange-
gebene Wert.
Dieser Wert kann lediglich als gemittelte Kapazität über den gesamten Spannungsbereich
angesehen werden. Tabelle 4.2 gibt die gemessenen Kapazitätsparameter in normierter Dar-
stellung bezogen auf die im Datenblatt angegebene gemittelte Kapazität CZelle,DB an.
CZelle,1/CZelle,DB CZelle,1U/CDZelle,DB CZelle,2/CDZelle,DB CZelle,3/CZelle,DB
0,74 0,19 ·UZelleV 0,04 0,068
Tab. 4.2: Aus Messungen hergeleitete Ersatzschaltbild-Kapazitäten der BCAP0650-Zellen
in normierter Darstellung
Abbildung 4.13 zeigt den Vergleich eines Aufladevorganges eines DSK-Moduls aus 14 in
Reihe geschalteten BCAP0650 Zellen mit unterschiedlichen Strömen zwischen Messung
und Berechnung. Dabei wird der Verlauf sowohl auf Grundlage des erstellten Modells als
auch auf Grundlage der Datenblattparameter berechnet.
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Abb. 4.12: Durch Messungen interpolierte Spannungsabhängigkeit der differentiellen
Zellen-Kapazität der BCAP0650 (Datenblattwerte UZelle =2,7V , CZelle =650F) bei einer
Umgebungstemperatur von 20◦C
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Abb. 4.13: Vergleich der gemessenen und berechneten Verläufe des Ladevorganges eines
DSK-Moduls (14 Zellen BCAP0650)
Die Abweichung zwischen Messung und dem hergeleitetem Three-Branch Modell beträgt
zu keiner Zeit mehr als 1 %, das Modell ist also repräsentativ. Die Berechnung über die Da-
tenblattparameter hat Abweichungen von bis zu 20 % zur Folge. Am Ende des Ladevorgangs
nähert sich der über das einfache Modell berechnete Verlauf wieder dem tatsächlichen Ver-
lauf an, da die im Datenblatt angegebene Kapazität die effektive Kapazität über den gesamten
Bereich zwischen einer ungeladenen und einer vollgeladenen Zelle darstellt. In der hier ge-
zeigten Messung wird das Modul vom ungeladenen Zustand in den vollgeladenen Zustand
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gebracht, demzufolge stimmt der Endzustand auch bei Anwendung des einfachen Modells
mit den Messungen überein.
Da ein DSK-Modul im Allgemeinen nur in einem bestimmten Spannungsbereich bis zu einer
definierten Minimalspannung betrieben wird und somit die maximal zu speichernde Energie
zwischen dieser Minimalspannung und der Nennspannung des Moduls gespeichert werden
muss, ist es jedoch nicht ausreichend, die im Datenblatt angegebene effektive Kapazität als
Auslegungsgrundlage für die Zellengröße zu verwenden.
Zur Verifizierung dieser Aussage wird im Folgenden ein Vergleich der DSK-Modulauslegung
mit und ohne Beachtung der Spannungsabhängigkeit der Kapazität durchgeführt. Die Rand-
bedingungen sind dabei identisch: Für das DSK-Modul wird der energetische Ausnutzungs-
faktor aDSK und die nutzbare Energie EModul,nutzbar angesetzt (vgl. Kap. 2.3.1). Zudem wird
hier die Annahme getroffen, dass sich die Kapazitäten im Ersatzschaltbild des Three-Branch
Modells proportional zur Größe einer verwendeten Zelle verhalten, d.h. für eine Zelle, deren
Kapazitätswert laut Datenblatt doppelt so groß ist, ergibt sich auch im Three-Branch Modell
jeweils der doppelte Wert für die Kapazitäten.
Über die herkömmliche Auslegung über das einfache Ersatzschaltbild kann die benötigte
Kapazität zu CModul,EE gemäß (4.10) nach Umstellung von (2.5) berechnet werden. Für diese
Art der Auslegung würde entsprechend eine Kapazität mit der Datenblattangabe CZelle,DB=
CZelle,EE ausgewählt werden.
CModul,EE =
2 ·EModul,nutzbar
(U2Modul,max−U2Modul,min)
=
2 ·EModul,nutzbar
aDSK ·U2Modul,max
(4.10)
Bei der Auslegung unter Beachtung der Spannungsabhängigkeit der Kapazität bzw. bei An-
wendung des Three-Branch Modells werden die zwei Kapazitäten CZelle,1 und CZelle,1U in
die Berechnung miteinbezogen. Die hinteren Zweige des Modells, die eine Umladung inner-
halb größerer Zeitkonstanten darstellen, werden vernachlässigt, da sie für die schnelle Ener-
giespeicherung keine Rolle spielen. Die nutzbare Energie wird nun mit (2.7) gemäß (4.11)
berechnet. Die benötigte nutzbare Energie pro Zelle EZelle,nutzbar kann dabei über die An-
zahl der verwendeten Zelleinheiten auf die gesamte benötigte nutzbare Energie EModul,nutzbar
hochgerechnet werden.
EZelle,nutzbar =
1
2
[
C(UZelle,max) ·U2Zelle,max−C(UZelle,min) ·U2Zelle,min
]
=
1
2
·CZelle,1 ·
(
U2Zelle,max−U2Zelle,min
)
+
1
3
· cZelle,1U ·
(
U3Zelle,max−U3Zelle,min
)
=
1
2
·CZelle,1 ·U2Zelle,max ·aDSK +
1
3
· cZelle,1U ·U3Zelle,max ·
(
1−
√
1−aDSK3
)
(4.11)
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Wird der spannungsabhängige Anteil der Kapazität cZelle,1U allgemein zum von der Span-
nung unabhängigen Teil der Kapazität ins Verhältnis gesetzt, so lässt sich (4.12) angeben.
cZelle,1U = pC(U) ·CZelle,1 (4.12)
Gleichung (4.11) lässt sich dann nach nach CZelle,1 umformen. Es folgt (4.13).
CZelle,1 =
EZelle,nutzbar
1
2 ·U2Zelle,max ·aDSK + 13 · pC(U) ·U3Zelle,max ·
(
1−√1−aDSK3
) (4.13)
Aus CZelle,1 muss nun noch die Kapazität abgeleitet werden, die als Grundlage für die Ausle-
gung des Moduls angesetzt wird. CZelle,1 kann dafür nicht direkt verwendet werden, da dieser
Wert nur die Kapazität für eine ungeladene Zelle darstellt und damit zu gering ist. Deswe-
gen wird zusätzlich noch der spannungsabhängige Anteil addiert, der wirksam ist, wenn die
DSK-Zellen genau zur Hälfte geladen sind. Dies entspricht genau dem Mittelwert des span-
nungsabhängigen Anteils der Kapazität über den gesamten nutzbaren Spannungsbereich, da
dieser Anteil linear von der Ladespannung abhängt. Die im Datenblatt angegebene Kapazität
stellt ebenfalls den Mittelwert über den gesamten Bereich dar. Es folgt (4.14) für CZelle,T B.
Es gilt somit CZelle,T B =CZelle,DB, d.h. es würde eine Zelle mit der im Datenblatt angegebenen
Kapazität CZelle,T B gewählt werden.
CZelle,T B =CZelle,1 ·
(
1+ pC(U) ·
UZelle
2
)
(4.14)
Werden die Kapazitäten CZelle,T B und CZelle,EE abhängig vom energetischen Ausnutzungs-
grad aDSK ins Verhältnis gesetzt, so ergibt sich der Verlauf aus Abb. 4.14.
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Abb. 4.14: Berechnete notwendige relative Zell-Kapazität abhängig von der Ausnutzung des
DSK (vereinfachtes ESB und Three-Branch Modell) für BCAP0650 Zellen für unterschied-
liche energetische Ausnutzung der Zellen (pC(U)=0,25)
Werden die Zellen voll ausgenutzt (aDSK = 1), so ist der Unterschied der berechneten not-
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wendigen Kapazität für beide Auslegungsverfahren am geringsten. Je kleiner aDSK , also je
höher UZelle,min, desto größer ist im Schnitt die verfügbare Kapazität im genutzten Span-
nungsbereich. Die berechnete notwendige Kapazität nach dem Three-Branch Modell steigt
also nicht so stark an wie bei der Betrachtung mit dem einfachen Ersatzschaltbild.
Soll das Modul beispielsweise zu 50 % energetisch ausgenutzt werden, was einer minimal
auftretenden Modulspannung von 0,707 ·UModul,max entspricht, so würde man unter Beach-
tung des realitätsnahen Three-Branch Modells und seinen Parametern ein Modul mit 15 %
geringerer Zellkapazität wählen können als wenn man die Auslegung über das einfache Er-
satzschaltbild durchführt. Das Modul wäre nach der Auslegung mit einfachem Ersatzschalt-
bild somit überdimensioniert.
4.7 Auslegung des DSK-Moduls für Flurförderzeug-Anwendung
Für das in dieser Arbeit zu entwickelnde Batterie-Stützungssystem im Flurförderzeug wur-
de in Kap. 2.3 ein EModul,nutzbar von 11kWs definiert. Um die Möglichkeit zu erhalten, das
DSK-Modul nicht nur mit der Bremsenergie, sondern auch über die Batterie zu laden, um
damit eine bessere Entlastung der Batterie beim Beschleunigen zu erreichen, wird für die
Auslegung eine nutzbare Energie von 15 kWs angestrebt. Mit den in Kap. 2 angegebenen
Maximal- bzw. Minimalspannungen von 36V bzw. 25,5V folgt über (4.14) eine benötigte
Zell-Kapazität von 557F bei 14 in Reihe geschalteten Zellen. Über die Auslegung mit Hilfe
des herkömmlichen ESB mit (4.10) ergäbe sich eine Notwendigkeit von 648F Zellen, was
einer um 14 % größeren Zelle entspricht.
Da die auf dem Markt verfügbare nächstgrößere Zelleneinheit oberhalb von 564F die 650F
Zelle ist, wird die 650F Zelle für die Anwendung im Stützungssystem verwendet. Das DSK-
Modul wird demzufolge über eine Reihenschaltung aus 14 BCAP0650 Zellen realisiert.
4.8 Vergleich mit anderen Energiespeichern
Akkumulatoren weisen eine hohe Energiedichte, aber eine vergleichsweise geringe Lei-
stungsdichte auf. Doppelschichtkondensatoren dagegen besitzen eine große Leistungsdich-
te und eine geringe Energiedichte. Sie füllen damit den Bereich zwischen konventionellen
Kondensatoren und Akkumulatoren. Ein Überblick über den Einsatzbereich der verschiede-
nen Energiespeicher und die Position der Doppelschichtkondensatoren lässt sich im Ragone-
Diagramm darstellen (vgl. Abb. 4.15) [63].
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Abb. 4.15: Ragone-Diagramm nach [63]
4.9 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurden der Aufbau, die Funktionsweise und die Eigenschaften von Doppel-
schichtkondensatoren erläutert. Es wurden Methoden zur Modellierung der Zellen zur mög-
lichst realitätsnahen Abbildung der elektrischen Eigenschaften beschrieben. Dabei hat sich
herausgestellt, dass die Spannungsabhängigkeit der Zellkapazität eine wichtige Eigenschaft
hinsichtlich der Auslegung der Kondensatoren darstellt. Mit Hilfe der Parameter, die sich
aus dem vielversprechendsten Modell, dem Three-Branch Modell, ergaben, wurde eine all-
gemeine Auslegung der benötigten Zell-Kapazität für eine definierte zu speichernde Energie
durchgeführt und mit einer Auslegung über die Datenblatt-Parameter verglichen. Es konn-
te gezeigt werden, dass insbesondere bei geringer Ausnutzung der einzelnen Zellen in der
angestrebten Anwendung mit der herkömmlichen Auslegungsvariante über die Datenblatt-
parameter eine Überauslegung der Zellgröße vorliegt und damit die Verwendung eines de-
taillierteren Modells vorteilhaft ist.
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5 Analyse von Optimierungsmöglichkeiten durch den
Einsatz von gekoppelten Induktivitäten
Die Drosseln eines DC/DC-Wandlers nehmen bezüglich des Volumens und der Effizienz
eines Batterie-Stützungssystems eine entscheidende Rolle ein. Demzufolge wird hier ei-
ne Optimierung der Drosseln angestrebt. Eine vielversprechende Möglichkeit der Drossel-
Optimierung stellt der Einsatz von gekoppelten Induktivitäten dar. Bei einer gekoppelten In-
duktivität werden die Wicklungen aller Phasen des DC/DC-Wandlers auf demselben Magnet-
kern untergebracht, so dass eine gegenseitige Beeinflussung der Phasen über den magneti-
schen Fluss vorliegt.
In diesem Kapitel werden zunächst allgemein die grundlegenden Eigenschaften von gekop-
pelten Induktivitäten hergeleitet. Nachfolgend wird ein Vergleich der zu erwartenden Bau-
größe, der Verluste und der Stromschwankungsbreite mit dem Einsatz äquivalenter diskreter
Drosseln durchgeführt. Desweiteren wird auch die Notwendigkeit einer zusätzlichen Filte-
rung der Ströme zur Reduzierung der Stromschwankungsbreite und die möglichen Realisie-
rungen beschrieben.
Weiterhin wird beispielhaft die optimale Auslegung einer gekoppelten Induktivität zur Ein-
haltung vorgegebener Randbedingungen für den dreiphasigen DC/DC-Wandler des Batterie-
Stützungssystems präsentiert.
5.1 Stand der Technik
Diverse Autoren haben bereits gekoppelte Induktivitäten in Interleaved-Wandlern analysiert
[26, 27, 42, 69–80].
Verschiedene Möglichkeiten der magnetischen Integration werden in [73] dargestellt und all-
gemein verglichen. Dazu werden die Eigenschaften von Induktivitäten mit entkoppelten und
gekoppelten Phasen sowie mit invers und alternierend angeordneten Wicklungen beschrie-
ben.
In [26] und in [69] wird eine gekoppelte Induktivität für ein Elektrofahrzeug ausgelegt und
untersucht. Dabei werden verschiedene Realisierungsmöglichkeiten mit unterschiedlichen
Phasenzahlen analysiert. Die Vorteile der Verlust- und Volumenreduzierung können verifi-
ziert werden. In [72] wird u.a. der Vorteil von gekoppelten Induktivitäten in Bezug auf die
Dynamik beschrieben.
Die Entwicklung eines vierphasigen 1kW Interleaved Wandler zur 12V / 42V Bordnetzkopp-
lung in Kraftfahrzeugen wird in [74] entwickelt und getestet. Es wird die Reduzierung des
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Kernvolumens der Drossel im Vergleich zum ungekoppelten Fall bei näherungsweise glei-
chen Verlusten gezeigt.
Eine Analyse eines zweiphasigen Interleaved-Wandlers mit gekoppelten Induktivitäten be-
züglich des Vergleichs zwischen lückendem und nichtlückendem Betrieb wird in [75] durch-
geführt. Dabei werden Gleichungen zur Berechnung der Stromschwankungsbreite und des
Spannungsverstärkungsfaktors in Abhängigkeit vom Kopplungsfaktor und im lückenden Be-
trieb vom Strom hergeleitet. Nur der kontinuierliche Betrieb für den zweiphasigen Fall wird
in der Anwendung für eine Prozessor-Stromversorgung in [79] betrachtet. Gleichungen für
den allgemeinen n-phasigen Wandler werden in [76] hergeleitet.
Diverse Kernformen und Wicklungsanordnungen werden in [77] untersucht und später ei-
ne gekoppelte Induktivität für einen SIC-Umrichter bei hoher Betriebstemperatur ausge-
legt [42].
Um ein Currentsharing in einem Power Factor Correction (PFC)-Umrichter zu realisieren,
wird in [78] eine zweiphasige gekoppelte Induktivität entwickelt und analysiert, wobei der
Wandler im lückenden Betrieb betrieben wird, um die Einschaltverluste und die Reverse-
Recovery-Verluste zu reduzieren. Eine weitere Arbeit beschäftigt sich mit einem zweipha-
sigen PFC-Umrichter mit gekoppelten Induktivitäten, welcher an der Lückgrenze betrieben
wird [71].
Bisherige Veröffentlichungen beschäftigen sich im Allgemeinen direkt mit der Analyse der
Eigenschaften gekoppelter Induktivitäten. Eine allgemeingültige Analyse des Vergleiches
zwischen dem Einsatz gekoppelter und diskreter Induktivitäten und insbesondere der jewei-
ligen Auswirkungen auf die Baugröße und die Verluste im System wurden bisher nicht be-
schrieben. Zudem wird nur oberflächlich auf eine gegebenenfalls notwendige zusätzliche
Filterung zur Reduzierung der Stromschwankungsbreite eingegangen. Ein allgemeiner Ver-
gleich des Einflusses verschiedener Möglichkeiten der zusätzlichen Filterung auf entschei-
dende Systemgrößen wird nicht durchgeführt.
In diesem Kapitel werden die oben erwähnten, in der vorhandenen Literatur noch nicht aus-
reichend oder gar nicht beschriebenen, Bereiche bearbeitet. Als Neuerung kann hier insbe-
sondere der allgemeine Vergleich zwischen gekoppelten und nichtgekoppelten Induktivitäten
sowie die Analyse zur Reduzierung der Stromschwankungsbreite durch zusätzliche Filterung
hervorgehoben werden.
5.2 Übersicht über Kopplungsmöglichkeiten magnetischer
Komponenten
Es gibt mehrere Möglichkeiten der Realisierung gekoppelter Induktivitäten. Dabei wird zwi-
schen Induktivitäten mit und ohne magnetischem Entkopplungspfad mit sehr niedriger Re-
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luktanz unterschieden. Zudem wird zwischen einer Realisierung mit inverser und alternie-
render Kopplung unterschieden [73]. Bei der inversen Kopplung sind alle Flüsse in den
Schenkeln gleichgerichtet. Die Bezeichnung der inversen Kopplung folgt dabei aus der ent-
gegengesetzten Überlagerung der Flüsse in den einzelnen Schenkeln. Bei der alternierenden
Kopplung ist jede zweite Phase entgegengesetzt angeordnet. Alternierende Kopplung ist also
nur bei geraden Phasenzahlen möglich. In Abb. 5.1 sind die verschiedenen Kopplungsarten
dargestellt.
2 3 41
2 3 41
2 3 41
b)
d)c)
2 3 41
(c)
2 3 41
(d)
2 3 41
a)
(b)
Abb. 5.1: Kopplungsarten für Induktivitäten in Interleaved-Wandlern a) inverse Kopplung
mit Entkopplungspfad, b) inverse Kopplung ohne Entkopplungspfad, c) alternierende Kopp-
lung mit Entkopplungspfad, d) alternierende Kopplung ohne Entkopplungspfad
Bei den Realisierungsmöglichkeiten mit Entkopplungszweig zeigen die Induktivitäten annä-
hernd dasselbe Verhalten wie diskrete Induktivitäten, da die magnetischen Flüsse sich jeweils
über den Entkopplungspfad schließen und somit nicht durch die die Wicklung tragenden
Schenkel der jeweils anderen Phasen. Je nachdem, ob inverse oder alternierende Kopplung
vorliegt, löscht sich im Entkopplungspfad entweder der Gleichanteil des magnetischen Flus-
ses (inverse Kopplung) oder der Wechselanteil des Flusses (alternierende Kopplung) aus.
Der Vorteil der Realisierung von Induktivitäten mit Entkopplungspfad im Vergleich zu dis-
kreten Bauteilen ist die gemeinsame Nutzung des Rückpfades durch beliebig viele Phasen.
Bei inverser Kopplung addiert sich der Gleichanteil des Flusses im Entkopplungsschenkel
bei gleichzeitiger Reduzierung des Wechselanteils, bei alternierender Kopplung wird der
Gleichanteil des Flusses reduziert während der Wechselanteil verstärkt wird. Es lassen sich
so je nach gewählter Anordnung entweder die Baugröße im Entkopplungsschenkel durch
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Reduzierung des Gleichanteils des Flusses oder die Verluste im Kernmaterial durch Redu-
zierung des Wechselanteils reduzieren.
Wird auf einen Entkopplungszweig verzichtet, so schließen sich die Flüsse der einzelnen
Phasen jeweils über Schenkel, die die Wicklung einer anderen Phase tragen. Dadurch wird
das Verhalten der Phasen untereinander, abhängig von der Kopplung, mehr oder weniger
stark beeinflusst. Der Vorteil der Anordnungen ohne Entkopplungspfad liegt darin, dass man
in jedem Schenkel den magnetischen Gleichanteil des Flusses (inverse Kopplung) oder den
Wechselanteil (alternierende Kopplung) reduzieren kann. Bei alternierender Kopplung tre-
ten allerdings eine erhöhte Stromschwankungsbreite in den Phasen und somit auch erhöh-
te Verluste auf. Bei der inversen Kopplung kann das Volumen durch die Reduzierung des
Gleichanteils des Flusses stark reduziert werden [73].
In der mobilen Anwendung eines Batterie-Stützungssystems soll das Kernvolumen der Dros-
seln möglichst stark reduziert werden. Dazu eignet sich insbesondere eine Anordnung oh-
ne Entkopplungspfad bei inverser Kopplung, da hier in allen Schenkeln der auftretende
Gleichanteil des magnetischen Flusses reduziert werden kann. Diese Kopplungsart wird auf-
grund der genannten Vorteile auch von dem überwiegenden Teil anderer Autoren angewen-
det [26, 27, 42, 69–72, 74, 75, 77]. Für diese Anwendung wird demzufolge eine Induktivität
ohne Entkopplungspfad mit inverser Kopplung angestrebt und im Folgenden detailliert un-
tersucht.
5.3 Theoretische Herleitung des Verhaltens von gekoppelten
Induktivitäten
5.3.1 Grundlegende Zusammenhänge
Die Wirkungsweise von gekoppelten Induktivitäten wird hier zunächst allgemein für n-
phasige Systeme erläutert. Später wird die Untersuchung beispielhaft auf die hier vorliegende
Flurförderzeug-Anwendung mit dem dreiphasigen Interleaved-Wandler übertragen.
Aufgrund der n-Phasigkeit benötigt die gekoppelte Induktivität n Wicklungen, die auf einem
Kern angeordnet werden. Eine gängige Möglichkeit der Realisierung ist in Abb. 5.2 darge-
stellt.
In Abb. 5.3 ist der magnetische Kreis dieser Anordnung dargestellt.
Zur Herleitung der Kopplung zwischen den Phasen wird zunächst der einphasige Betrieb der
Anordnung betrachtet, der in Abb. 5.4 dargestellt wird.
Lediglich Wicklung 1 führt Strom, die restlichen Wicklungen führen keinen Strom. Demzu-
folge erzeugt der Strom in Wicklung 1 die einzige magnetomotorische Kraft im System, die
einen magnetischen Fluss hervorruft. Der Fluss benötigt einen Rückflusspfad. Diesen Pfad
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Abb. 5.2: Anordnungsmöglichkeit einer n-phasigen gekoppelten Induktivität auf
Mehrschenkel-Kern
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Abb. 5.3: Magnetisch äquivalenter Kreis von n-phasiger gekoppelter Induktivität unter Ver-
nachlässigung der Reluktanz im Kernmaterial
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Abb. 5.4: Magnetisch äquivalenter Kreis von n-phasiger gekoppelter Induktivität im Einpha-
senbetrieb unter Vernachlässigung der Reluktanz im Kernmaterial
stellen die anderen Schenkel und die Luft dar. Der Anteil des Flusses, der sich durch die Luft
schließt, ist der Streufluss ΦL. Der Hauptfluss Φ1m wird in Φ21,Φ31 etc. aufgeteilt und sorgt
für die Kopplung zwischen den Phasen.
Die Reluktanz, also der magnetische Widerstand, des Luftspaltes Rm,ag ist deutlich größer
als die Reluktanzen des Kernmaterials, diese können demzufolge vernachlässigt werden.
Die folgenden einfachen Berechnungen werden aus den grundlegenden Gleichungen des
magnetischen Kreises hergeleitet [34]. Für die Berechnung der Luftspalt-Reluktanz gilt (5.1),
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wobei dag die Luftspaltlänge darstellt und AFe den Querschnitt des Kerns.
Rm,ag =
dag
µ0 ·AFe (5.1)
Der Kopplungsfaktor k1y zwischen den zwei Phasen 1 und y wird durch das Verhältnis der
magnetischen Widerstände bestimmt. Je höher Rm,L, das die Streureluktanz der Luft bezeich-
net, desto größer ist k1y. Der Kopplungsfaktor zwischen den Phasen 1 und y wird gemäß (5.2)
berechnet. Er gibt das Verhältnis zwischen dem Fluss, der in Schenkel y fließt und dem, der
in Schenkel 1 erzeugt wird, an.
k1y =
Φy1
Φ1
=
Φy1
Φ1m+ΦL
=
1
Rm,ag
1
Rm,L
+(n−1) · 1Rm,ag
=
Rm,L
Rm,ag+(n−1) ·Rm,L (5.2)
Für den symmetrischen Fall, der hier angenommen wird, ist die Kopplung zwischen den
Phasen jeweils identisch und es gilt im Folgenden kxy =k ∀ x,y. Es folgt (5.3).
k =
Rm,L
Rm,ag+(n−1) ·Rm,L (5.3)
Zur Vereinfachung wird der äquivalente magnetische Widerstand gemäß (5.4) eingeführt,
welcher für die Berechnung des Flusses maßgebend ist, wie in den folgenden Gleichungen
gezeigt wird.
Rm,eq = Rm,ag+
Rm,ag ·Rm,L
Rm,ag+(n−1) ·Rm,L
= Rm,ag · (1+ k) (5.4)
Der Fluss Φ11 aus (5.5) gibt den von Wicklung 1 erzeugten magnetischen Fluss im ersten
Schenkel an, also in diesem Fall den gesamten Fluss im ersten Schenkel für den Einphasen-
betrieb. Er stellt den Quotienten aus der Durchflutung und dem äquivalenten magnetischen
Widerstand des Kerns dar, dabei bezeichnet N1 die Windungszahl der x-ten Phase.
Φ1 =Φ11 =
N1 · IL1
Rm,eq
(5.5)
Falls Rm,L sehr groß ist, gilt k≈ 1n−1 , was im Folgenden als ideale Kopplung bezeichnet
wird. Der Fluss, der in einem Schenkel erzeugt wird, schließt sich jeweils zum (n− 1)-ten
Teil über die anderen (n−1) Schenkel. Die Topologie eines bidirektionalen Hochsetzstellers
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mit gekoppelten Induktivitäten ist in Abb. 5.5 dargestellt.
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Abb. 5.5: Topologie: Interleaved-Wandler mit gekoppelten Induktivitäten
Für die elektrische Betrachtung sind die dort verwendeten Parameter Selbstinduktivität Lxm
und Gegeninduktivität Mxy mit 0 <x,y ≤ n bedeutend. Bei vorhandener Symmetrie sind diese
Parameter für jede Phase identisch. Die Berechnung erfolgt in (5.6) und (5.7), wobei von hier
an gilt N1 =N2 = ...=Nn =N. Es gilt zudem I¯Lx = I¯Ly.
Lxm =
N ·Φx
ILx
(5.6)
Mxy =
N ·Φyx
ILy
= k ·Lxm (5.7)
Ausgehend von Abb. 5.3 kann der magnetische Gesamtfluss gemäß (5.8) für Phase x be-
rechnet werden. Dem von dem Strom der Phase x erzeugten Fluss werden aufgrund der
Überlagerung jeweils die von den anderen (n− 1) Strömen erzeugten Flüsse unter der Ein-
beziehung des Kopplungsfaktors abgezogen. Es ist offensichtlich, dass der Gleichanteil des
magnetischen Flusses im Kern vollständig ausgelöscht wird, falls die Gleichanteile der n
Ströme identisch sind und gleichzeitig ideale Kopplung vorliegt.
Φx =
N · ILx
Rm,eq
− k · N · ILy
Rm,eq
− k · N · ILz
Rm,eq
− ...
=
N
Rm,eq
·
[
ILx−
n
∑
y=1∀y6=x
k · ILy
]
(5.8)
Die induzierte Spannung über den einzelnen Wicklungen lässt sich für die x-te Phase gemäß
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(5.9) in Abhängigkeit von den Induktivitätswerten und der Stromänderung angeben.
ULx = Lxm · dILxdt −Mxy ·
dILy
dt
−Mxz · dILzdt − ...
= Lxm · dILxdt −
n
∑
y=1∀y6=x
Mxy · dILydt (5.9)
Das gesamte System kann in Matrix-Darstellung gemäß (5.10) beschrieben werden.
UL1
UL2
UL3
...
ULn

︸ ︷︷ ︸
U
=

L1m −M12 −M13 ... −M1n
−M21 L2m −M23 ... −M2n
−M31 −M32 L3m ... −M3n
... ... ... ... ...
−Mn1 −Mn2 −Mn3 ... Lnm

︸ ︷︷ ︸
L
·

dIL1
dt
dIL2
dt
dIL3
dt
...
dILn
dt

︸ ︷︷ ︸
I˙
(5.10)
Im Folgenden wird Symmetrie vorausgesetzt, d.h. Lxm =Lm∀x und Mxy =M ∀x,y. Es folgt
(5.11). 
UL1
UL2
UL3
...
ULn

︸ ︷︷ ︸
U
= Lm ·

1 −k −k ... −k
−k 1 −k ... −k
−k −k 1 ... −k
... ... ... ... ...
−k −k −k ... 1

︸ ︷︷ ︸
L
·

dIL1
dt
dIL2
dt
dIL3
dt
...
dILn
dt

︸ ︷︷ ︸
I˙
(5.11)
5.3.2 Herleitung der äquivalenten Induktivitäten und der Stromschwankungsbreite
Durch Umstellung von (5.11) kann eine Berechnungsmatrix für den Stromgradienten ent-
wickelt werden. Mit dieser Gleichung können dann zu jeder Zeit die Stromverläufe in den
Phasen der Drossel berechnet werden. Zur Berechnung in (5.12) ist eine Matrixinvertierung
notwendig. Es gilt (5.13) gemäß [81]. Es folgt (5.14). Die Koeffizienten CCI,n1, CCI,n2 und
CCI,n3 ergeben sich aus der Matrixinversion allgemein zu (5.15)-(5.17).
I˙L = L
−1 ·ULx (5.12)
L−1 =
ad j(L)
det(L)
(5.13)
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dIL1
dt
dIL2
dt
dIL3
dt
..
dIn
dt
=
1
CCI,n3
·

CCI,n1 CCI,n2 CCI,n2 ... CCI,n2
CCI,n2 CCI,n1 CCI,n2 ... CCI,n2
CCI,n2 CCI,n2 CCI,n1 ... CCI,n2
... ... ... ... ...
CCI,n2 CCI,n2 CCI,n2 ... CCI,n1
 ·

UL1
UL2
UL3
...
ULn
 (5.14)
CCI,n1 = 1+(2−n) · k (5.15)
CCI,n2 = k (5.16)
CCI,n3 = Lm ·
(
1+(2−n) · k− (n−1) · k2) (5.17)
Abhängig von der Betriebsart und den Schaltzuständen der Leistungshalbleiter können UL1,
UL2 etc. im kontinuierlichen Betrieb jeweils zwei Werte annehmen (vgl. Abb. 3.2). Der Wert
der Spannung beträgt für eingeschaltete Low-side-Ventile jeweils U1, bei eingeschalteten
High-side-Ventilen U1−U2. Es existieren somit 2n verschiedene Schaltzustände, aus denen
der jeweilige Vektor für den Stromgradienten resultiert.
Durch die Kopplung der Phasen untereinander ergibt sich in den Phasenströmen bei jedem
Schaltvorgang eine Änderung des Stromgradienten. Der Stromverlauf in der Phase einer
gekoppelten Induktivität wird beispielhaft in Abb. 5.6 für den fünfphasigen Fall gezeigt.
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Abb. 5.6: Stromverlauf in fünfphasiger gekoppelter Induktivität mit Darstellung der Zeiten
tLeq,1 - tLeq,4 (Lm =50µH, k =0,225, n=5, d =0,75, i=4)
Es wird gezeigt, wie im Zeitbereich zwischen t =0 und t =d ·T (siehe Makierung in Abb. 5.6)
der Stromgradient jeweils abwechselnd innerhalb der Zeiten tLeq,1 und tLeq,2 mit den dort
wirksamen Induktivitäten Leq,1 und Leq,2 wechselt. In der Zeitspanne t =d ·T bis t =T wirken
abwechselnd Leq,3 und Leq,4 innerhalb der Zeiten tLeq,3 und tLeq,4. Die äquivalenten Induk-
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tivitäten Leq,1-Leq,4 werden als Hilfsvariablen eingeführt, um in jedem Segment die Strom-
änderung in Abhängigkeit von ULx gemäß (5.18) angeben zu können. Die äquivalenten In-
duktivitäten stellen keine realen physikalischen Größen dar.
dILx
dt
=
ULx
Leq,1−4
(5.18)
Desweiteren wird als nicht physikalische Hilfsgröße die resultierende äquivalente Indukti-
vität Leq,res eingeführt. Diese gibt die gemittelte Induktivität über eine gesamte Periode an.
Mit der Kenntnis von Leq,res und ULx kann die Stromschwankungsbreite in den Phasen ∆ILx
berechnet werden.
Der Stromverlauf innerhalb einer Periode kann in nSeg verschiedene Segmente eingeteilt
werden. Es gilt (5.19).
nSeg = 2 ·n (5.19)
Die allgemeine Berechnung von Leq,1-Leq,4, Leq,res, tLeq,1-tLeq,4 sowie der Stromschwan-
kungsbreiten in den Phasen und im resultierenden Zweig unter Verwendung von gekoppelten
Induktivitäten wird ausführlich im Anhang beschrieben. Die hergeleiteten Gleichungen be-
finden sich in Tab. 5.1. Dabei bezeichnet fT die Taktfrequenz und i den aktuellen Sektor des
zu berechnenden Betriebspunktes. Ein n-phasiges System besitzt n Sektoren und es gilt i=1
für d < 1n , i=2 für
1
n < d <
2
n etc. .
Es ist zu beachten, dass die Schwankungsbreiten, die für den HSS-Betrieb hergeleitet wer-
den, aus Gründen der Symmetrie auch für den TSS-Betrieb gelten, wenn man den Tastgrad d
durch (1−d) ersetzt und in beiden Fällen gleichermaßen U1 oder U2 als konstant angenom-
men werden. Zusätzlich muss die Zählweise des Sektors im TSS-Betrieb geändert werden.
So wie im HSS-Betrieb dem Tastgrad d der Sektor i zugeordnet wird, wird dem Tastgrad
(1−d) der Sektor j zugeordnet. Es gilt (5.20).
j = n− i+1. (5.20)
Aufgrund des beschriebenen Zusammenhangs zwischen HSS- und TSS-Betrieb wird hier die
Herleitung der Gleichungen des TSS-Betriebs nicht weiter beschrieben. Die hergeleiteten
Gleichungen für die Stromschwankungsbreite befinden sich in (5.21)-(5.24).
∆ILx,HSS =
U1
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1 ·d+CCI,n2 ·
((
d− (i−1)
n
)
· i ·
(
(i−1)− (n− i) · d
1−d
)
+
(
i
n
−d
)
· (i−1) ·
(
(i−2)− (n− i+1) · d
1−d
))]
(5.21)
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HSS-Betrieb
Leq,1 Cn3Cn1+Cn2·[(i−1)−(n−i)· d1−d ]
tLeq,1
(
d− (i−1)n
)
fT
Leq,2 Cn3Cn1+Cn2·[(i−2)−(n−i+1)· d1−d ]
tLeq,2
( in−d)
fT
Leq,3
Cn3· −d1−d
Cn1· −d1−d+Cn2·[(i−1)−(n−i)·( d1−d )]
tLeq,3
i
n−d
fT
Leq,4
Cn3· −d1−d
Cn1· −d1−d+Cn2·[i−(n−i−1)·( d1−d )]
tLeq,4
(
d− (i−1)n
)
fT
Leq,res Cn3·d[(
d− (i−1)n
)
·i·(Cn1+Cn2·((i−1)−(n−i)· d1−d ))+( in−d)·(i−1)·(Cn1+Cn2·((i−2)−(n−i+1)· d1−d ))
]
TSS-Betrieb
Leq,1 Cn3Cn1+Cn2·[( j−1)+(n− j)·(1− 1d )]
tLeq,1
[
(1−d)− ( j−1)n
]
fT
Leq,2 Cn3Cn1+Cn2·[( j−2)−(n− j+1)·(1− 1d )]
tLeq,2
j
n−(1−d)
fT
Leq,3
Cn3· −d1−d
Cn1·(1− 1d )+Cn2·[( j−1)−(n− j)·( 1d−1)]
tLeq,3
j
n−(1−d)
fT
Leq,4
Cn3· −d1−d
Cn1·(1− 1d )+Cn2·[ j−(n− j−1)·( 1d−1)]
tLeq,4
(
(1−d)− ( j−1)n
)
fT
Leq,res
Cn3·(1−d)[(
(1−d)− ( j−1)n
)
· j·(Cn1+Cn2·(( j−1)+(n− j)·(1− 1d )))+( jn−(1−d))·( j−1)·(Cn1+Cn2·(( j−2)−(n− j+1)·(1− 1d )))
]
Tab. 5.1: Berechnung der äquivalenten Induktivitäten für den gekoppelten Fall
∆ILx,T SS =
U1
fT ·CCI,n3 ·
[(
(1−d)− ( j−1)
n
)
· j ·
(
Cn1+Cn2 ·
(
( j−1)+(n− i) · (1− 1
d
)
))
+
(
j
n
− (1−d)
)
· ( j−1) ·
(
Cn1+Cn2 ·
(
( j−2)− (n− j+1) · (1− 1
d
)
))]
(5.22)
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∆I1,HSS =
U1 · (d− i−1n ) ·
[
i− (n− i) · d1−d
]
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1+(n−1) ·CCI,n2
]
(5.23)
∆I1,T SS =
U1 · (1−d− j−1n ) ·
(
j− (n− j) · (1− 1d )
)
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1+(n−1) ·CCI,n2
]
(5.24)
In Abb. 5.7 ist der Verlauf der Stromschwankungsbreiten für eine variierende Phasenzahl dar-
gestellt. Es wird dabei unabhängig von der Phasenzahl dieselbe Magnetisierungsinduktivität
Lm und ein Kopplungsfaktor, der 90 % der jeweils idealen Kopplung entspricht, angenom-
men.
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Abb. 5.7: Berechnete Stromschwankungsbreite für variierende Phasenzahl im HSS-Betrieb
a) in den Einzelzweigen, b) im resultierenden Zweig (Lm =50µH, U2 =36V , k =0,9 · 1(n−1))
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Abb. 5.8: Berechnete effektive Induktivität Leq,res (Lm =50µH, U2 =36V , k =0,9 · 1(n−1))
Es ist zu erkennen, dass die Verläufe der Stromschwankungsbreiten in den Einzelphasen
durch die Kopplung der Phasen untereinander ebenso wie die resultierende Stromschwan-
kungsbreite beim Interleaved-Betrieb mit nicht gekoppelten Induktivitäten jeweils n Hoch-
punkte und (n− 1) Tiefpunkte aufweisen, wobei die Stromschwankungsbreite in den Tief-
punkten bei nicht idealer Kopplung in den Zweigen nicht vollständig ausgelöscht wird.
Je höher die Phasenzahl gewählt wird, desto stärker nähern sich die Verläufe der Kurve
mit n=1 an, die dem einphasigen Betrieb entspricht. Das Verhalten lässt sich direkt durch
Abb. 5.8 begründen, in der über die in Berechungsformel aus Tab. 5.1 die entsprechende ef-
fektiv wirkende Induktivität Leq,res angegeben wird: Beim einphasigen Betrieb wirkt zu jeder
Zeit die Magnetisierungsinduktivität Lm. Mit steigendem n nähert sich Leq,res dem Wert von
Lm an. In den Knotenpunkten ist die wirksame Induktivität durch die anteilig hohe Auslö-
schung der Schwankungsbreite sogar noch größer als Lm.
Desweiteren gilt: Je höher die Kopplung der Phasen untereinander ist, desto höher liegen
die Hochpunkte und desto tiefer die Tiefpunkte der Verläufe der Phasenstromschwankungs-
breite. Bei idealer Kopplung liegen die Tiefpunkte auf der Nulllinie und die Hochpunkte im
Unendlichen, falls kein zusätzlicher Filter verwendet wird.
Zusammenfassend kann nach der Betrachtung der Stromschwankungsbreite von gekoppelten
Induktivitäten festgestellt werden, dass diese in den Phasen durch die Kopplung sowohl von
der Phasenzahl als auch vom Kopplungsfaktor abhängt. Durch die Existenz der n-abhängigen
Anzahl von Hoch- und Tiefpunkten in den Verläufen ist die Stromschwankungsbreite stark
vom gewählten Betriebsbereich des Duty-Cycles abhängig.
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5.3.3 Herleitung der mittleren gespeicherten Energie in gekoppelten Induktivitäten
Um später einen Vergleich der benötigten Baugröße zwischen gekoppelten und diskreten
Induktivitäten durchführen zu können, wird hier die Berechnung der in einer n-phasigen
gekoppelten Induktivität im Mittel gespeicherten Energie allgemein hergeleitet. Die in einer
Drossel gespeicherte Energie ist maßgebend für die Einschätzung der Baugröße [38]. Es gilt
allgemein für die zum Zeitpunkt t in einer n-phasigen gekoppelten Induktivität gespeicherte
Energie (5.25), wenn die Drossel zum Zeitpunkt t =0 keinen Strom führt.
ECI(t) =
n
∑
x=1
t∫
0
ULx(t) · ILx(t)dt (5.25)
Die für die Berechnung der Energie benötigten Spannungen über den einzelnen Wicklungen
können gemäß (5.26) angegeben werden.
UL1 = Lm · dIL1dt −M ·
dIL2
dt
−M · dIL3
dt
− ...−M · dILn
dt
UL2 =−M · dIL1dt +Lm ·
dIL2
dt
−M · dIL2
dt
− ...−M · dILn
dt
...
ULn =−M · dIL1dt − ...−M ·
dIL2
dt
− ...−M · dILn
dt
+Lm · dILndt (5.26)
Zur Herleitung der gespeicherten Energie wird gemäß [82] angenommen, dass nacheinander
jeweils die Phasenströme von 0 A auf den Wert IL gebracht werden und dann konstant blei-
ben. Durch die Annahme identischer Ströme in allen Phasen wird durch Vernachlässigung
der Stromschwankungsbreite im System lediglich die im Mittel gespeicherte Energie her-
geleitet, um die die tatsächlich im System zum Zeitpunkt t gespeicherte Energie schwankt.
Somit muss das Integral aus (5.25) in n verschiedene Zeitabschnitte eingeteilt werden. Glei-
chung (5.27) gibt die Berechnung des Integrals zwischen den Zeiten tr und tr+1 an. Während
dieser Zeit wird die r-te Phase von 0 A auf IL gebracht, während alle Phasen von 1 bis r−1
bereits den Strom IL führen. Für diese Zeitspanne werden alle Ableitungen der Ströme bis
auf die des Stromes ILr zu null gesetzt, da dort jeweils ein konstanter Strom vorliegt. Es
wird hier ein symmetrisches System mit gleicher Stromverteilung vorausgesetzt, zudem gilt
M =k ·Lm.
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ECI(tr−1− tr) =
tr∫
t=tr−1
[(
r−1
∑
j=1
−M · IL
)
+Lm · ILr
]
· dILr
dt
dt
=
IL∫
ILr=0
[−M · (r−1) · IL+Lm · ILr] ·dILr
=
1
2
·Lm · I2L− (r−1) ·M · I2L
= Lm · I2L ·
(
1
2
− k · (r−1)
)
(5.27)
Wird nun (5.27) in (5.25) eingearbeitet, so erhält man (5.28) für die Berechnung von ECI .
ECI =
n
∑
r=1
Lm · I2L ·
(
1
2
− k · (r−1)
)
= Lm · I2L ·
(n
2
− k · [1+2+3+ ...+(n−1)]
)
(5.28)
Wird die gaußsche Summenformel [83] verwendet, so folgt (5.29).
1+2+3+4+ ..+n =
n
∑
i=1
i =
n · (n+1)
2
(5.29)
Es ergibt sich für die im stationären Zustand im Mittel gespeicherte Energie einer gekoppel-
ten Induktivität (5.30).
ECI =
1
2
·Lm · I2L ·n · [1− (n−1) · k] (5.30)
Erwartungsgemäß sinkt die zu speichernde Energie mit steigendem Kopplungsfaktor, bei
idealer Kopplung wird wie in einem idealen Transformator keine Energie gespeichert.
5.3.4 Allgemeine Bestimmung der Kernverluste
Um die Kernverluste in gekoppelten Induktivitäten angeben zu können, müssen zunächst die
Berechnungsformeln erarbeitet werden. Allgemeine Eigenschaften von Verlusten in mag-
netischen Materialien werden in [84] präsentiert. Die Gesamtverluste PV,Kern ergeben sich
demnach aus drei Teilverlusten gemäß (5.31): den Hystereseverlusten PV,hyst , den klassischen
Wirbelstromverlusten PV,eddy und den sogenannten Exzess-Verlusten PV,exz.
PV,Kern = PV,hyst +PV,eddy+PV,exz (5.31)
Hystereseverluste entstehen durch die Ummagnetisierung des Kernmaterials. Wirbelstrom-
verluste werden durch die von den wechselnden Magnetfeldern induzierten Spannungen
und den daraus folgenden Strömen in elektrisch leitfähigen Kernmaterialien verursacht. Die
5 ANALYSE VON OPTIMIERUNGSMÖGLICHKEITEN DURCH DEN EINSATZ VON
GEKOPPELTEN INDUKTIVITÄTEN 68
Exzess-Verluste werden durch Bewegungen der Wände von magnetischen Bezirken hervor-
gerufen. Obwohl Exzess-Verluste in Ferritkernen die dominierenden Verluste sind, ist am
wenigsten über sie bekannt [85].
Zur einfachen Berechnung von Kernverlusten wurde in der Vergangenheit die Steinmetz-
Gleichung angewendet [86], welche von Steinmetz vor mehr als 100 Jahren aufgestellt wurde
(vgl. (5.32) ). In der Steinmetz-Gleichung bezeichnen kSM, αSM und βSM materialabhängige
Konstanten.
PV,Kern = kSM · f αSMT · BˆβSM (5.32)
Der Nachteil der Steinmetzgleichung ist ihr begrenzter Gültigkeitsbereich, denn sie lässt sich
nur für sinusförmige Verläufe anwenden. Die Exponenten der Gleichung sind im Allgemei-
nen unterschiedlich von eins, deswegen liegt hier keine Linearität vor. Eine Fourieranalyse
eines nichtsinusförmigen Signals mit getrennter Berechnung von Verlusten der verschiede-
nen Frequenzanteile ist aufgrund der Nichtlinearität nicht zulässig [85].
Es wurden diverse Untersuchungen und Überlegungen durchgeführt, um die Verluste auch
für nichtsinusförmige Signale berechnen zu können. In [87] wurde die modifizierte Stein-
metzgleichung (MSE) eingeführt. Dort wird durch eine Analyse des nichtsinusförmigen Sig-
nals eine äquivalente Frequenz für die herkömmliche Gleichung definiert. Diese beruht auf
dem Zusammenhang, dass die Kernverluste von der zeitlichen Änderung der magnetischen
Flussdichte B nach der Zeit abhängig sind.
In [85] wird die MSE zur generalisierten Steinmetzgleichung (GSE) erweitert. Einige Nach-
teile bzw. Anomalien der MSE werden beseitigt. Mit der GSE werden im Gegensatz zur MSE
für sinusförmige Signale dieselben Ergebnisse wie mit der Steinmetzgleichung berechnet.
Die GSE ist allerdings ungeeignet für Signale, die innerhalb einer Periode sogenannte „Sub-
loops“ enthalten. Diese bezeichnen ein Signal, in welchem mehr als einmal pro Periode das
Vorzeichen der Steigung der magnetischen Flussdichte wechselt bzw. lokale Minima oder
Maxima vorliegen. Für derartige Signale wurde die GSE weiter optimiert zur verbesserten
generalisierten Steinmetzgleichung (iGSE). Diese wird in [88] hergeleitet und experimentell
verifiziert.
In der hier betrachteten Anwendung gibt es im zeitlichen Verlauf des magnetischen Flusses
keine lokalen Extrempunkte, wie im späteren Verlauf des Kapitels gezeigt wird. Deswegen
ist es ausreichend, die GSE anzuwenden. Die spezifischen Kernverluste im Magnetkern kön-
nen demzufolge mit dem Zusammenhang aus (5.34) über (5.33) berechnet werden. Dabei
bezeichnet Θ einen Winkel als Hilfsvariable, über die eine Integration durchgeführt wird,
die weiteren Variablen entsprechen denen aus der ursprünglichen Steinmetzgleichung.
pV,Kern =
1
T
∫ T
0
k1,SM
∣∣∣∣dBdt
∣∣∣∣αSM |B(t)|βSM−αSM dt (5.33)
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k1,SM =
kSM
(2pi)αSM−1 · ∫ 2pi0 |cos(Θ)|αSM · |sin(Θ)|βSM−αSM dΘ (5.34)
Dabei werden für die Berechnung lediglich die Zeitverläufe der magnetischen Flussdichte
und die bekannten Steinmetzparameter benötigt.
5.4 Möglichkeiten der Reduzierung der Stromschwankungsbreite im
Wandler mit gekoppelten Induktivitäten durch verschiedene
Filtertypen
5.4.1 Nachweis der Problematik von stark gekoppelten Systemen
In Abb. 5.9 und Abb. 5.10 ist die normierte Stromschwankungsbreite beispielhaft für den
dreiphasigen Fall in Abhängigkeit vom Tastverhältnis für verschiedene Kopplungsfaktoren
dargestellt. Dabei wird zwischen der Stromschwankungsbreite in den einzelnen Zweigen
∆ILx und der Stromschwankungsbreite im Knotenpunkt ∆I1 nach der Überlagerung der n
Ströme unterschieden. Aufgrund der sinkenden Streuinduktivität bei steigender Kopplung
steigt dort die Stromschwankungsbreite stark an.
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Abb. 5.9: Berechnete Stromschwankungsbreite für variierenden Kopplungsfaktor a) in den
Einzelzweigen, b) im resultierenden Zweig (n=3, Lm =50µH, U2 =36V )
In Peripherie-Komponenten kann eine derart hohe Stromschwankungsbreite, wie sie bei ho-
her Kopplung auftritt, nicht toleriert werden. Deswegen ist es notwendig, die resultierende
Stromschwankungsbreite zu reduzieren.
5.4.2 Herleitung eines um zusätzliche Filterkomponenten erweiterten Modells
Es gibt drei verschiedene Optionen, um eine Filterwirkung zu erhalten. Eine Möglichkeit ist
es, die Streuinduktivität jeder Phase durch kleine Einzelinduktivitäten Lp zu erhöhen [26].
Eine weitere Möglichkeit besteht im Einsatz einer gemeinsamen Filterinduktivität L f am
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Abb. 5.10: Kennfeld der berechneten Stromschwankungsbreite für variierenden Kopplungs-
faktor a) in den Einzelzweigen, b) im resultierenden Zweig (n=3, Lm =50µH, U2 =36V )
Knotenpunkt der Phasen [26]. Eine Realisierung ohne zusätzliche Komponenten stellt die
Alternative dar, den Kopplungsfaktor zu reduzieren und somit nicht zu maximieren, um eine
höhere interne Streuinduktivität zu erhalten. Jede dieser Methoden besitzt Vor- und Nachtei-
le, welche im Folgenden ausgearbeitet werden.
Die allgemeine, um Filter erweiterte Topologie eines n-phasigen Interleaved-Wandlers be-
findet sich in Abb. 5.11.
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Abb. 5.11: Um zusätzliche Filter erweiterte Topologie des n-phasigen Interleaved-Wandlers
mit gekoppelten Induktivitäten
Gleichung (5.10) muss zur weiteren Berechnung modifiziert werden. Zur Entwicklung der
neuen Matrixeinträge wird für jede Phase eine Spannungsgleichung wie (5.35) für die erste
Phase aufgestellt.
UL1 = L f ·
(
dIL1
dt
+ ...+
dILn
dt
)
+(Lp+Lm) · dIL1dt −M12 ·
dIL2
dt
− ...−M1n · dILndt (5.35)
Es folgt die Matrixgleichung (5.36).
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
UL1
UL2
UL3
...
ULn

︸ ︷︷ ︸
U
=

Lp+Lm+L f −M12+L f −M13+L f ... −M1n+L f
−M21+L f Lp+Lm+L f −M23+L f ... −M2n+L f
−M31+L f −M32+L f Lp+Lm+L f ... −M3n+L f
... ... ... ... ...
−Mn1+L f −Mn2+L f −Mn2+L f ... Lp+Lm+L f

︸ ︷︷ ︸
L
·

dI1
dt
dI2
dt
dI3
dt
..
dIn
dt

︸ ︷︷ ︸
I˙
(5.36)
Unter der Einbeziehung von zusätzlichen Filterkomponenten ändern sich somit auch die im
vorherigen Verlauf dieses Kapitels hergeleiteten Konstanten CCI,n1-CCI,n3. Sie werden über
die Matrixinversion über dieselbe Vorgehensweise wie bei der Betrachtung ohne Filter zu
(5.37)-(5.39) bestimmt.
CCI,n1 = (n−1) ·L f +Lp+Lm · [1− (n−2) · k] (5.37)
CCI,n2 = k ·Lm−L f (5.38)
CCI,n3 = [Lm · (1+ k)+Lp] ·
[
n ·L f +Lp+Lm · (1− (n−1) · k)
]
(5.39)
5.4.3 Analyse der Auswirkungen der verschiedenen Filtertypen auf die
Betriebsparameter
In diesem Abschnitt werden die Auswirkungen der Filtertypen auf die Stromschwankungs-
breite der einzelnen Phasen, auf das Bauvolumen und auf die auftretenden Verluste analy-
siert. Im Folgenden werden die möglichen drei Filtertypen wie in Tab. 5.2 bezeichnet.
Bezeichnung Beschreibung
Filter 1 Gemeinsamer Filter L f im resultierenden Zweig;
Lp =0; k = 1n−1 (ideale Kopplung)
Filter 2 Filterdrosseln Lp in den einzelnen Phasen;
L f =0; k = 1n−1 (ideale Kopplung)
Filter 3 Erhöhung der Streuinduktivität durch reduzierten Kopplungsfaktor kni;
L f =0; Lp =0
Tab. 5.2: Charakterisierung der verschiedenen Filtertypen zur Reduzierung der Strom-
schwankungsbreite in gekoppelten Induktivitäten
Um den Einfluss der beiden externen Filtertypen durch zusätzliche Komponenten zu analy-
sieren und unter gleichen Voraussetzungen zu vergleichen, werden die resultierenden Strom-
schwankungsbreiten gleichgesetzt. Die Untersuchungen werden mit jeweils nur einem Fil-
tertyp zur Zeit durchgeführt.
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Um für verschiedene Filtertypen dieselbe Ausgangsstromschwankungsbreite zu erhalten,
wird (5.23) zur allgemeinen Berechnung der resultierenden Stromschwankungsbreite be-
trachtet. Lediglich die Konstanten CCI,n1−CCI,n3 sind abhängig vom verwendeten Filter.
Deswegen muss bei gleicher Stromschwankungsbreite bei unterschiedlicher Filteranordnung
(5.40) gelten, wobei Filter X und Filter Y jeweils zwei verschiedene Filteranordnungen dar-
stellen.
CCI,n1,FilterX +(n−1) ·CCI,n2,FilterX
CCI,n3,FilterX
=
CCI,n1,FilterY +(n−1) ·CCI,n2,FilterY
CCI,n3,FilterY
(5.40)
Je nach verwendetem Filter ergeben sich allgemein unterschiedlich zu berechnende Konstan-
ten CCI,n1-CCI,n3. Für den Fall, dass eine Filterinduktivität L f oder n Phaseninduktivitäten Lp
eingesetzt werden, wird eine ideal gekoppelte Induktivität mit dem Kopplungsfaktor ki = 1n−1
angenommen, für die Anwendung eines Filters durch eine nicht ideale Kopplung wird die
Kopplung zu kni definiert. Aus (5.37)-(5.39) werden nach dem Einsetzen von ki, kni und ge-
gebenenfalls der Streichung der nicht vorhandenen Filtertypen die vereinfachten Konstanten
für die verschiedenen Filtertypen berechnet und in Tab. 5.3 aufgelistet.
Filter 1 Filter 2 Filter 3
CCI,n1 (n−1) ·L f +Lm · (1− n−2n−1) Lp+Lm · (1− n−2n−1) Lm · (1− (n−2) · kni)
CCI,n2 1n−1 ·Lm−L f 1n−1 ·Lm Lm · kni
CCI,n3 Lm ·
(
1+ 1n−1
) ·n ·L f (Lm · (1+ 1n−1)+Lp) ·Lp L2m · (1+ k) · (1− (n−1) · kni)
Tab. 5.3: Berechnung der Konstanten CCI,1-CCI,3 für unterschiedliche Filteranordnungen
Im Folgenden wird (5.40) auf die unterschiedlichen Filtertypen angewendet, dabei werden
die Konstanten aus Tab. 5.3 eingesetzt. Die Gleichung wird dann jeweils derart umgestellt,
dass L f , Lp und kni ins Verhältnis gesetzt werden können. Um eine allgemeine Gültigkeit des
Zusammenhangs zu erhalten, werden die relativen Koeffizienten l f und lp gemäß (5.41) und
(5.42) eingeführt. Diese geben die Filtergrößen im Verhältnis zur Hauptinduktivität Lm an.
L f = l f ·Lm (5.41)
Lp = lp ·Lm (5.42)
Durch das Einsetzen der Variablen und Umstellung der Gleichungen ergeben sich die Zu-
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sammenhänge aus (5.43)-(5.45).
l f =
1− (n−1) · kni
n
(5.43)
lp = 1− (n−1) · kni (5.44)
lp = l f ·n (5.45)
Für die weitere Untersuchung der verschiedenen Filter gelten die genannten Zusammenhän-
ge.
5.4.3.1 Betrachtung der Stromschwankungsbreite in den Phasen
In Abb. 5.12 sind die Verhältnisse der Stromschwankungsbreiten in den Phasen für die ver-
schiedenen Filtertypen bei unterschiedlichen Phasenzahlen und Kopplungsfaktoren für die
Randbedingung der gleichen resultierenden Stromschwankungsbreite dargestellt. Es ist er-
sichtlich, dass die Schwankungsbreite der Phasenströme für Filtertyp 3 immer höher ist als
für denselben Betriebspunkt unter Anwendung von Typ 1 und Typ 2. Dies wird dadurch
begründet, dass bei der Reduzierung des Kopplungsfaktors bei Typ 3 die jeweils von den an-
deren Phasen induzierten Gegenspannungen verringert werden und somit den Stromanstieg
in den Phasen weniger stark begrenzen.
a) b)
Abb. 5.12: Vergleich der Stromschwankungsbreiten ∆ILx in den Phasenströmen für verschie-
dene Filtertypen bei derselben resultierenden Stromschwankungsbreite (Lm =50µH, blau:
∆ILx(Filter 1)
∆ILx(Filter 3)
rot: ∆ILx(Filter 2)∆ILx(Filter 3)) a) kni =0,1 ·
1
n−1 , b) kni =0,9 · 1n−1
Desweiteren wird festgestellt, dass die Phasenstrom-Schwankungsbreite bei Typ 2 immer
kleiner ist als bei Typ 1. Dieses Verhalten kann über die Position der Filter begründet wer-
den, denn bei Typ 2 werden die zusätzlichen Filter im Gegensatz zu Typ 1 in den Phasen
implementiert und begrenzten direkt den dort möglichen Stromanstieg. Je höher die Pha-
senzahl ist, desto geringer wird die Schwankungsbreite innerhalb des Duty-Cycle-Bereichs.
Die Phasenzahl-abhängigen Knotenpunkte sind in den Verläufen wiederzufinden. Je höher
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der Kopplungsfaktor der nicht ideal gekoppelten Induktivität gewählt wird, desto mehr nä-
hern sich die Verläufe einander an, bis bei idealer Kopplung erwartungsgemäß die Verläufe
identisch sind. Für diesen Fall nehmen die externen Filterkomponenten bei Filtertyp 1 und
Filtertyp 2 unendlich kleine Werte an, es wirkt nur die ideal gekoppelte Induktivität. Die Aus-
wirkung der Stromschwankungsbreite in den Phasen auf die Schaltverluste wurde bereits im
Laufe dieses Kapitels analysiert. Hier gelten dieselben Zusammenhänge.
Zusammenfassend lässt sich festhalten, dass Typ 2 die geringste Stromschwankungsbreite
in den Phasen besitzt, Typ 1 die zweitgeringste und Typ 3 die höchste. Der Unterschied
zwischen den Filtertypen ist stark vom Duty-Cycle und von der Phasenzahl abhängig.
5.4.3.2 Betrachtung des Gesamtvolumens
Hier wird eine grobe Abschätzung des zu erwartenden Volumens der drei Filteranordnungen
über die in den induktiven Komponenten gespeicherte Energie durchgeführt. Dazu muss die
ingesamt sowohl von den externen Filterkomponenten als auch von der gekoppelten Induk-
tivität gespeicherte Energie EL,FilterX miteinbezogen werden. Bei Typ 1 und Typ 2 ist die
gekoppelte Induktivität ideal gekoppelt, d.h. k = 1n−1 . Demzufolge wird dort gemäß (5.30) in
der gekoppelten Induktivität keine Energie gespeichert. Die Berechnung für die Anordnung
von Filter 1 befindet sich in (5.46), die Berechnung für die Anordnung von Filter 2 in (5.47)
und die Berechnung von Filter 3 in (5.48).
EL,Filter 1 =
1
2
·Lm ·
(
I1
n
)2
·n · [1− (n−1) · k]+ 1
2
·L f · I21
=
1
2
·L f · I21
=
1
2
· 1− (n−1) · kni
n
·Lm · I21
=
Lm · [1− (n−1) · kni] · I21
2 ·n (5.46)
EL,Filter 2 =
1
2
·Lm ·
(
I1
n
)2
·n · [1− (n−1) · k]+n · 1
2
·Lp ·
(
I1
n
)2
= n · 1
2
·Lp ·
(
I1
n
)2
= n · 1
2
· [1− (n−1) · kni] ·
(
I1
n
)2
=
Lm · [1− (n−1) · kni] · I21
2 ·n (5.47)
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EL,Filter 3 =
1
2
·Lm ·
(
I1
n
)2
·n · [1− (n−1) · kni]
=
Lm · [1− (n−1) · kni] · I21
2 ·n (5.48)
Die Berechnung der gespeicherten Energie in den drei Filteranordnungen ergibt, dass bei
allen drei Filtertypen dieselbe Energie in den induktiven Komponenten gespeichert werden
muss, um die Randbedingung derselben Stromschwankungsbreite einzuhalten. Diese Aussa-
ge gilt somit auch als grobe Einschätzung für das zu erwartende Bauvolumen [38].
Dieser Zusammenhang ist plausibel, da nach außen hin die realisierte Anordnung aus in-
duktiven Filterkomponenten unabhängig von der verwendeten Position des Filters dasselbe
Verhalten zeigt, da als Randbedingung dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite vor-
gegeben wird. Dadurch ist sowohl der resultierende Strom in seiner Schwankungsbreite bei
allen Realisierungsmöglichkeiten identisch als auch die über der Anordnung der Wicklungen
anliegenden Spannungen aufgrund derselben verwendeten PWM. Gemäß dem Induktions-
gesetz (U =L · dIdt ) folgt damit nach außen hin eine identische wirksame Induktivität. Bei
identischer Induktivität und gleichzeitig identischen Stromverläufen ergibt sich über die Be-
rechnungsformel (2.27) folglich dieselbe zu speichernde Energie.
5.4.3.3 Verluste
Die Verluste in den zusätzlichen Filterkomponenten hängen stark von der gewählten Ausle-
gung ab. Die Anteile der Verluste können durch die Wahl der Windungszahl und des Kernvo-
lumens zwischen Kernverlust- und Kupferverlustanteil verschoben werden. Aufgrund dessen
ist die Durchführung eines allgemeingültigen Vergleichs hier nicht sinnvoll, denn je nach
Bauweise, angestrebter Baugröße und Kosten ergeben sich unterschiedliche Verluste in den
zusätzlichen Filterkomponenten. In [89] wird allerdings ein Verlustvergleich für den spe-
ziellen Fall des hier verwendeten dreiphasigen Interleaved-Wandlers durchgeführt. Es ergibt
sich dabei ein klarer Wirkungsgradvorteil durch die Verwendung einer nicht ideal gekoppel-
ten Induktivität, insbesondere durch die Vermeidung von zusätzlichen Kupferverlusten, die
in den externen Filterkomponenten auftreten.
5.4.4 Schlussfolgerung des Vergleichs der Filtertypen
Es wurde gezeigt, dass die Stromschwankungsbreite in den Phasen bei der Auslegung auf
dieselbe maximal erlaubte Stromschwankungsbreite am Ausgang bei der Verwendung von
externen Komponenten etwas geringer ist als bei Verwendung einer nicht ideal gekoppelten
Induktivität. Insbesondere bei hohen Kopplungsfaktoren der nicht ideal gekoppelten Indukti-
vitäten ist der Vorteil jedoch sehr gering. Die Art des gewählten Filters hat keine Auswirkung
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auf die zur Baugröße annähernd proportionale zu speichernde Energie, was auch im spezi-
ellen Vergleich in [89] beobachtet werden konnte. Ein entscheidender Vorteil der nicht ideal
gekoppelten Induktivität ist der Verzicht auf zusätzliche Komponenten.
Aufgrund der durchgeführten Analysen und der Ergebnisse aus [89] wird die Verwendung ei-
ner nicht ideal gekoppelten Induktivität zur Reduzierung der Stromschwankungsbreite emp-
fohlen und für die Anwendung im DC/DC-Wandler des Batterie-Stützungssystems ange-
strebt.
5.5 Realisierung einer nicht ideal gekoppelten dreiphasigen
Induktivität
Basierend auf den in diesem Kapitel hergeleiteten Ergebnissen wird eine gekoppelte Indukti-
vität für den dreiphasigen Interleaved-Wandler ausgelegt. Es wird dabei eine Kerngeometrie
gemäß Abb. 5.2 zugrunde gelegt. Um die Randbedingungen bzgl. maximal erlaubter Strom-
schwankungsbreite einzuhalten, wird zur ausreichenden Filterung eine nicht ideal gekop-
pelte Induktivität angestrebt. Im Folgenden wird die Auslegung detailliert für die konkrete
Anwendung des dreiphasigen Wandlers durchgeführt. Die Vorgehensweise ist dabei allge-
meingültig.
5.5.1 Theoretische Auslegung und Analyse
Bei der Auslegung von gekoppelten Induktivitäten können diverse Parameter eingestellt wer-
den, wobei jeder dieser Parameter Auswirkungen auf die maximal auftretende magnetische
Flussdichte Bmax und auf die Stromschwankungsbreite ∆I1 besitzt. Die Parameter sind Luft-
spaltlänge, Querschnittsfläche des Kerns, Windungszahl N und Kopplungsfaktor k. Deswe-
gen wird zunächst die Beeinflussung dieser Parameter in Abhängigkeit zueinander unter-
sucht, um später eine optimale Konstellation auszuwählen. Dazu muss zunächst ein bestimm-
ter Bereich eingegrenzt werden, innerhalb dessen sich die zu untersuchenden Parameter be-
finden. Es wird zunächst grob abgeschätzt, in welcher Größenordnung sich die Parameter
sinnvollerweise befinden müssen. Dazu werden einige Annahmen getroffen.
Zur Vermeidung des sogenannten „Fringing Effekts“ [90, 91], der bei großen Luftspaltlän-
gen aufgrund des dort aufgespreizten Feldverlaufes zu lokaler Überhitzung der Wicklungen
führt, sollte die Luftspaltlänge nicht zu groß gewählt werden. Es wird somit festgelegt, dass
dag nur Werte unterhalb von 1mm annehmen darf. Weiterhin muss sich zur Einhaltung der
maximalen Stromschwankungsbreite im resultierenden Zweig die Selbstinduktivität Lm ab-
hängig vom Kopplungsfaktor gemäß (5.23) im Bereich zwischen 25 und 50 µH befinden.
Der Kopplungsfaktor wird im Bereich 80 % bis 100% der idealen Kopplung untersucht,
was im dreiphasigen System einem Kopplungsfaktor zwischen 0,4 und 0,5 entspricht. Für
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Imag,eq,max ergibt sich für diese Kopplungsfaktoren gemäß (5.52) unter der Vernachlässigung
des Wechselanteils der Ströme ein Wert bis zu 40A. Daraus lässt sich über eine Umstellung
der Gleichung zur Berechnung von B aus Tab. 5.6 eine benötige Windungszahl N im Bereich
zwischen 10 und 20 abschätzen. Über diese genannten Randbedingungen lässt sich die benö-
tigte Querschnittsfläche des Kerns AFe über die Berechnungsgleichung aus Tab. 5.6 auf den
Bereich AFe =50mm2-300mm2 eingrenzen. Zur besseren Darstellung wird AFe,0 =100mm2
eingeführt. Innerhalb dieser genannten Grenzen werden die Einflüsse der Parameter jeweils
untersucht um festzustellen, welche Parameter-Kombination zur Auslegung der Drossel ge-
wählt werden sollte.
In den Abbildungen 5.13 und 5.15 sind Auszüge der Abhängigkeiten der Parameter unter-
einander sowie die einzuhaltenden Grenzen als rote Linie dargestellt. Die Grenzen werden
zu Bmax =0,35T und ∆I1,max =0,1 IN gewählt. Für die Berechnung von ∆I1 wird (5.22) ver-
wendet, für die Berechnung von Bmax wird die Berechnungsformel für B aus Tab. 5.6 sowie
die zur Berechnung des das Magnetfeld verursachenden äquivalenten Stromes Imag,eq, (5.52)
bzw. (11.19).
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Abb. 5.13: Maximal auftretende a) magnetische Flussdichte und b) resultierende
Stromschwankungsbreite für variierendes N und AFe (n=3, I1 = IN , k =0,42, d =0,5,
AFe,0 =100mm2, dag =0,5mm)
Aus Abb. 5.13 wird zunächst die Windungszahl abgeleitet. Es ist ersichtlich, dass eine Win-
dungszahl aus der Mitte des dargestellten Bereiches gewählt werden muss, um beide Rand-
bedingungen einzuhalten. Es wird N =13 gewählt. Weiterhin ist zu beachten, dass die Luft-
spaltlänge und der Kopplungsfaktor in der Praxis nicht in beliebiger Kombination wählbar
sind, da der Luftspalt maßgeblich den Kopplungsfaktor beeinflusst. Dies wird anhand der
Messergebnisse aus Abb. 5.14 anhand einer Musterdrossel mit variablem Luftspalt verdeut-
licht.
Zur Messung des Kopplungsfaktors wird dabei an der Wicklung einer Phase eine Wechsel-
spannung angelegt und die Spannung an einer anderen leerlaufenden Wicklung gemessen.
Das Verhältnis der Spannungen entspricht dem Kopplungsfaktor k.
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Abb. 5.14: Gemessene Kopplungsfaktoren für verschiedene Luftspaltlängen dag bei drei-
schenkligem E-E-Kern (AFe=200mm2, N=13)
Aus Abb. 5.15 können somit nur wenige Kombinationen gewählt werden, die jeweils für ver-
schiedene Querschnittsflächen analysiert werden. Eine dieser Kombinationen ist eine Luft-
spaltlänge dag =0,5mm mit einem Kopplungsfaktor k =0,42. Wie in der Abbildung ersicht-
lich ist, können mit dieser Kombination und der Wahl von AFe =200mm2 beide Randbedin-
gungen exakt erfüllt werden, demzufolge wird diese Kombination hier gewählt.
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Abb. 5.15: Maximal auftretende a) magnetische Flussdichte und b) resultierende Strom-
schwankungsbreite für variierende Luftspaltlängen and Kopplungsfaktoren (n=3, IL = IN ,
N =13, d =0,5, AFe =200mm2)
Anhand der Verläufe und den entsprechenden Gleichungen können zudem folgende allge-
meine Aussagen festgestellt werden:
• Ein größerer Kern-Querschnitt erhöht die Induktivität und senkt damit die Strom-
schwankungsbreite sowohl im resultierenden Zweig, wie in Abb. 5.13 b) ersichtlich
ist, als auch in den Phasen. Damit sinkt der Wechselanteil und der maximal auftreten-
de Wert von B, wie in Abb. 5.13 a) ersichtlich ist.
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• Eine hohe Windungszahl erhöht die Induktivität und reduziert dadurch den Wechsel-
anteil der magnetischen Flussdichte, erhöht aber gleichzeitig den Gleichanteil der
magnetischen Flussdichte (vgl. Abb. 5.13 a) ).
• Ein großer Luftspalt reduziert den Gleichanteil der magnetischen Flussdichte, redu-
ziert aber die Induktivität und erhöht damit die Stromschwankungsbreite und somit
den Wechselanteil der magnetischen Flussdichte. Die Überlagerung beider Anteile er-
gibt den Verlauf aus Abb. 5.15 a).
• Ein hoher Kopplungsfaktor reduziert den Gleichanteil der magnetischen Flussdichte,
es folgt aber durch die reduzierte Streuinduktivität eine höhere Stromschwankungs-
breite (vgl. Abb. 5.15 b) ).
Der in Abb. 5.13 a) dargestellte Verlauf der maximal auftretenden magnetischen Flussdich-
te begründet sich dadurch, dass die steigende Windungszahl durch die dadurch vergrößer-
te Selbstinduktivität den Wechselanteil der Phasenströme und damit der Flussdichte immer
weiter reduziert, den Gleichanteil durch die Erhöhung der Durchflutung aufgrund der zusätz-
lichen Windungen aber erhöht. Dadurch entsteht durch die Überlagerung beider Anteile ein
Betriebspunkt minimaler Flussdichte, ab dem der Gleichanteil dominiert und die Flussdichte
mit jeder weiteren Windung steigt.
Die Daten der gekoppelten Induktivität befinden sich in Tab. 5.4 und Tab. 5.5. Dabei wird die
Geometrie derart gewählt, dass die Wicklungen jeweils mit N Windungen unter Beachtung
des Querschnitts auf den Schenkeln des Kerns untergebracht werden können. Die geometri-
schen Größen entsprechen den in Abb. 5.4 dargestellten. In den folgenden Untersuchungen
werden die in den Tabellen aufgelisteten Parameter für die Berechnungen verwendet.
N dag AFe lKern wKern hKern µr αSM βSM kSM
13 0,5 mm 200 mm2 54 mm 10 mm 350 mm 2300 1,7 2,11 6,67e-4
Tab. 5.4: Parameter der ausgelegten gekoppelten Induktivität
k Lm M Lp L f
0,42 50,2 µH 21,08 µH 0 0
Tab. 5.5: Elektrische Größen der ausgelegten gekoppelten Induktivität
In Abb. 5.16 sind die berechneten Stromschwankungsbreiten für die jeweiligen Betriebsarten
für eine konstante Eingangsspannung von U1 =24V dargestellt. Die maximal erlaubte resul-
tierende Schwankungsbreite soll im genutzten Bereich (d ≤ 0,4 im HSS-Betrieb, d ≥ 0,6 im
TSS-Betrieb) 10 % des Nennstromes nicht überschreiten. Die Randbedingung wird mit der
ausgelegten Drossel eingehalten.
In Abb. 5.17 ist der berechnete Verlauf der magnetischen Flussdichte für verschiedene Tast-
grade innerhalb einer Periode aufgetragen. Es ist ersichtlich, dass der maximal erlaubte Wert
erst bei d >0,4 im HSS-Betrieb bzw. bei d <0,6 im TSS-Betrieb überschritten wird.
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Abb. 5.16: Berechnete Stromschwankungsbreite in ausgelegter Drossel in Abhängigkeit vom
Duty-Cycle für HSS- und TSS-Betrieb, (U1 =24V , k =0,42)
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Abb. 5.17: Berechnete magnetische Flussdichte in ausgelegter Drossel in Abhängigkeit vom
Duty-Cycle a) im HSS-Betrieb, b) im TSS-Betrieb (U1 =24V , k =0,42, I1 = IN)
In Abb. 5.18 wird die gemäß (5.33) berechnete Kernverlustleistung in Abhängigkeit vom
Tastgrad im genutzten Betriebsbereich angegeben.
Die Verluste steigen im HSS-Betrieb stark mit dem Duty-Cycle an, während sie im TSS-
Betrieb mit sinkendem Tastgrad steigen. Dieses Verhalten ist bedingt durch die Abhängigkeit
der Kernverluste von der Änderungsgeschwindigkeit der Flussdichte. Dies kann anhand von
Abb. 5.17 nachvollzogen werden. Der Verlauf der Flussdichte steigt im HSS-Betrieb jeweils
bis zum Zeitpunkt d ·T an, um dann wieder auf den Minimalwert zu sinken. Je höher der
Tastgrad ist, desto höher ist auch die Amplitude der Flussdichte und die Änderungsgeschwin-
digkeit während der Zeit, in der die magnetische Flussdichte wieder bis zum Minimalwert
sinkt. Im TSS-Betrieb gilt derselbe Zusammenhang für kleine Tastgrade.
Desweiteren steigen die Kernverluste bei identischem Duty-Cycle und somit auch identi-
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Abb. 5.18: Berechnete Kernverluste der ausgelegten Drossel in Abhängigkeit vom Duty-
Cycle (U1 =24V )
scher Stromschwankungsbreite bei einem größeren Gleichanteil des Stromes an, da auch
dieser Einfluss auf die Verluste besitzt. Auch dieses Verhalten ist in Abb. 5.18 zu erkennen,
die Kernverluste sind bei Nennstrom größer als bei halbem Nennstrom.
5.5.2 Praktische Realisierung
Die geforderte Drossel wird mit E-Kernen realisiert, deren Daten in Tab. 5.4 aufgelistet sind.
Ein Foto der realisierten Drossel befindet sich in Abb. 5.19.
Abb. 5.19: Hergestellte mit Epoxid-Harz vergossene Dreiphasen-Gleichstrom Drossel (Geo-
metrie: 80mm x 90mm x 40mm)
In Abb. 5.20 werden Stromverläufe in der Drossel für den TSS- und den HSS-Betrieb ge-
zeigt.
Es ist eine geringe Offset-Abweichung ersichtlich, die aufgrund des verwendeten und in
Kap. 6 vorgestellten Current-Sharing Verfahrens zustande kommt. Es ist zu erkennen, dass
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Abb. 5.20: Gemessene Stromverläufe im DC/DC-Wandler; CH 1: IL1, CH 2: IL2, CH 3: IL3,
CH M: I1 a) HSS-Betrieb, d =0,25, U2 =30V , I1 =150A, b) TSS-Betrieb, d =0,68, U2 =36V ,
I1 =−30A
die Stromschwankungsbreite etwas geringer ist als zuvor berechnet. Die Ursache liegt in den
Zuleitungen der einzelnen Phasen der Drossel zur Flachbaugruppe sowie der Verbindung
des gemeinsamen Zweiges der Drossel zur Batterie. Diese Zuleitungen besitzen Streuin-
duktivitäten, welche die Stromverläufe beeinflussen. Messungen ergeben Lp =0,4µH und
L f =1µH. Die gemessenen und die unter der Beachtung der zusätzlichen Streuinduktivitäten
berechneten Stromschwankungsbreiten im Betriebsbereich sind in Abb. 5.21 dargestellt.
Der Vergleich zeigt, dass Messungen und Berechnungen gut übereinstimmen. Lediglich ge-
ringe Abweichungen zwischen den drei Phasen sind ersichtlich, welche durch Unsymmetrien
in den Phasen bei der Herstellung der Drossel begründet werden könnten.
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Abb. 5.21: Vergleich der berechneten und der gemessenen Stromschwankungsbreiten in
der ausgelegten nicht ideal gekoppelten Induktivität a) im HSS-Betrieb, b) im TSS-Betrieb
(Lp =0,4µH, L f =1µH)
5.6 Vergleich von Bauvolumen, Effizienz und Auswirkungen auf die
Peripherie zwischen diskreten und gekoppelten Induktivitäten
5.6.1 Vergleich des Bauvolumens
5.6.1.1 Vergleich mit Hilfe der zu speichernden Energie
Um die zu erwartende Baugröße der Drosseln unter gleichen Umständen vergleichen zu
können, wird für beide Fälle dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite ∆I1 angesetzt,
die für den diskreten Fall in (3.3) zu ∆I1,DI , für den gekoppelten Fall in (5.23) zu ∆I1,CI
berechnet werden kann. Durch die Gleichsetzung gilt damit (5.49).
∆I1,CI
∆I1,DI
= 1 (5.49)
Die Berechnung der diskreten Induktivitäten LDI lässt sich über das Umstellen und Einsetzen
von (5.49) zu (5.50) vereinfachen.
LDI =
CCI,n3
CCI,n1+CCI,n2 · (n−1)
= Lm · [1− k · (n−1)] (5.50)
Mit der Kenntnis von LDI aus (5.50) und den Gleichungen zur Energieberechnung (3.8) und
(5.30) lässt sich dann die zu speichernde Energie zwischen einer gekoppelten Induktivität
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und n Einzel-Induktivitäten vergleichen. Es folgt (5.51).
ECI
EDI
=
1
2 ·Lm ·
(
I1
n
)2 ·n · [1− (n−1) · k]
n · 12 ·LDI ·
(
I1
n
)2
=
Lm · [1− k · (n−1)]
LDI
= 1 (5.51)
Bezogen auf die zu speichernde Energie der Drosseln ergeben sich also unabhängig vom
Kopplungsfaktor und von der Phasenzahl keine Unterschiede zwischen diskreten und ge-
koppelten Induktivitäten, solange dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite zu Grunde
gelegt wird. Dies kann, wie auch schon vorher beim Vergleich der verschiedenen Filtertypen
erläutert, plausibel über die nach außen hin identische Wirkungsweise beider Anordungen
begründet werden.
5.6.1.2 Vergleich über die benötigte Kern-Querschnittsfläche
Bei dem in Kap. 5.6.1.1 durchgeführten Vergleich wird ein entscheidender Vorteil der ge-
koppelten Induktivitäten nicht berücksichtigt. Im herkömmlichen ungekoppelten Fall muss
die Luftspaltlänge der Anordnung bei der Auslegung der Drosseln solange erhöht werden,
bis die maximal erlaubte magnetische Flussdichte nicht mehr überschritten wird. Je größer
der Luftspalt ist, desto größer muss die Querschnittsfläche der Kerne gewählt werden, um
eine bestimmte Induktivität zu erhalten. Durch die Reduzierung des magnetischen Feldes im
Kern durch magnetische Kopplung kann die Luftspaltlänge der Kernanordnung bei gekop-
pelten Induktivitäten geringer gewählt werden. Somit kann auch der Kernquerschnitt einen
geringeren Wert annehmen. In der folgenden Betrachtung wird dieser Vorteil von gekoppel-
ten Induktivitäten mit berücksichtigt.
In (5.52) wird der für die Erzeugung des magnetischen Flusses in einer gekoppelten Induk-
tivität wirksame äquivalente Strom Imag,eq im Schenkel der Phase x angegeben.
Imag,eq = ILx,CI−
n
∑
y=1∀y6=x
k · ILy,CI (5.52)
Dieser ist abhängig vom Kopplungsfaktor und ergibt sich durch die Überlappung der fluss-
bildenden Ströme in den Schenkeln (vgl. (5.8) ). In Abb. 5.22 ist der zeitabhängige Verlauf
von Imag,eq und der Phasenströme beispielhaft für einen Betriebspunkt für den dreiphasigen
Fall in dem von Wicklung 1 umschlossenen Schenkel dargestellt. Durch die Subtraktion der
anderen identischen, jedoch um jeweils ein n-tel versetzten, Phasenströme wird die n-te, also
in diesem Fall die dritte, Oberschwingung ausgelöscht. Es ergibt sich ein Sägezahn-förmiger
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Verlauf mit seinem Maximum bei t =d ·T . Der Kern muss auf die bei diesem maximal wir-
kenden äquivalenten Strom hervorgerufene magnetische Flussdichte ausgelegt werden.
I/
I N
eq
Abb. 5.22: Darstellung der Auslöschung der n-ten Oberschwingung von Imag,eq in Schenkel
1 (n=3, Lm =50µH; k =0,4, d =0,75)
Für die Auslegung ist demzufolge der bei t =d · T auftretende maximale Strom Imag,eq,max
maßgeblich.
In Tab. 5.6 sind die Berechnungsgleichungen verschiedener Parameter für eine gekoppelte
bzw. für die damit zu vergleichenden n diskreten Induktivitäten angegeben. Die mit dem
Index CI bezeichneten Größen gelten jeweils für die gekoppelte Induktivität, DI steht für
den diskreten Fall. Im folgenden Vergleich werden neben derselben Stromschwankungsbrei-
te im resultierenden Zweig auch dieselbe maximal erlaubte magnetische Flussdichte, das-
selbe Kernmaterial und dieselben Wicklungen als Vergleichsbedingung vorausgesetzt. Zur
einfachen Vergleichbarkeit wird auch für die diskreten Kerne eine E-Form verwendet. Die
Geometrie der Kerne entspricht der in Abb. 5.23 gezeigten.
Die Gleichungen für den gekoppelten Fall werden durch Umstellung der bereits in Kap. 5.3.1
hergeleiteten Gleichungen abgeleitet. Die Berechnung des diskreten Falls erfolgt analog un-
ter der Beachtung, dass die beiden Außenschenkel jeweils nur mit dem halben Querschnitt
AFe,DI
2 des mittleren Schenkels ausgeführt sind.
Mit den Gleichungen aus Tab. 5.6 ergibt sich zunächst (5.53).
ACI
ADI
=
Lm,CI · Imag,eq,max
LDI · ILx,CI,max
=
Imag,eq,max
ILx,DI,max · [1− k · (n−1)] (5.53)
Im Anhang 11.3 ist die Herleitung von Imag,eq,max und ILx,DI,max sowie die Berechnung des
Verhältnisses Imag,eq,maxILx,DI,max beschrieben. Die Berechnung ergibt, dass für dieselbe Randbedingung
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Gekoppelte Induktivität Diskrete Induktivität (n mal)
Rm,eq Rm,ag,CI · (1+ k) 2 ·Rm,ag,DI
B N·Imag,eq·µ0dag,CI·(1+k)
N·ILx,DI·µ0
dag,DI·2
Lm
N2·AFe,CI·µ0
dag,CI·(1+k)
N2·AFe,DI·µ0
dag,DI·2
dag
N·µ0·Imag,eq,max
(1+k)·Bmax
N·µ0·ILx,DI,max
2·Bmax
AFe
Lm·Imag,eq,max
Bmax·N
LDI·ILx,DI,max
Bmax·N
Tab. 5.6: Vergleich der Berechnungsformeln der Parameter von gekoppelten und ungekop-
pelten Induktivitäten
der gleichen resultierenden Stromschwankungsbreite (5.54) unabhängig vom Tastgrad gilt.
Somit folgt (5.55).
Imag,eq,max = ILx,DI,max · [1− k · (n−1)] (5.54)
AFe,CI
AFe,DI
=
ILx,DI,max · [1− k · (n−1)]
ILx,DI,max · [1− k · (n−1)]
= 1 (5.55)
Die Plausibilität der gleichen benötigten Querschnittsfläche ergibt sich dadurch, dass für den
Vergleich als Randbedingung diverse Größen gleichgesetzt werden: die maximal erlaubte
magnetische Flussdichte im Kern, dieselbe Windungszahl und dieselbe resultierende Strom-
schwankungsbreite.
Mit der Kenntnis über das Verhältnis der Kernquerschnitte zwischen ungekoppeltem und ge-
koppeltem Fall kann auch eine Aussage über das prognostizierte Volumen getroffen werden.
Dazu wird Abb. 5.23 herangezogen.
Dort ist sowohl eine gekoppelte Induktivität mit ihren geometrischen Daten als auch eine dis-
krete Drossel beispielhaft für den dreiphasigen Fall dargestellt. Zur besseren Vergleichbarkeit
wird hier für die diskrete Anordnung ein E-Kern verwendet, wobei auch andere Geometri-
en wie z.B. Ringkerne möglich wären. Bei der gekoppelten Induktivität werden n Schenkel
gleichen Querschnitts benötigt, bei den n diskreten Drosseln werden ein mittlerer Schenkel
des vollen Querschnitts und zwei Außenschenkel mit halbem Querschnitt verwendet. Mit
Hilfe dieser Zusammenhänge wird im Folgenden hergeleitet, wieviel Kernmaterial unter Be-
achtung des hergeleiteten Kernquerschnitts die jeweilige Anordnung benötigt.
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Abb. 5.23: Bezeichnung der geometrischen Größen der Drosselkerne und Wicklungen a)
gekoppelte Dreiphasendrossel, b) äquivalente diskrete Drossel
Für die folgenden Berechnungen wird die Kantenbreite des Kerns in (5.56), das Verhält-
nis der Höhe zur Kantenlänge des Kerns in (5.57) und das Verhältnis der Fensterbreite zur
Kantenlänge des Kerns in (5.58) eingeführt.
bKern =
√
AFe (5.56)
hKern/bKern = xh (5.57)
lKern/bKern = xl (5.58)
Für das Volumen der n diskreten Kerne vDI,Kern lässt sich über Abb. 5.23 Gleichung (5.59)
herleiten. Hierbei sei angemerkt, dass in der Berechnung schon die Verwendung von n Ker-
nen berücksichtigt ist.
Die Berechnung für das Kernvolumen einer gekoppelten Induktivität befindet sich in (5.60).
vDI,Kern = 2 ·ADI ·bKern ·n · (1+ xl + xh) (5.59)
vCI,Kern = bKern ·ACI · [(xh+2) ·n+4 · xl · (n−1)] (5.60)
Soll das Gesamtvolumen der Drosseln angegeben werden, so muss auch der benötigte Platz
für die Wicklungen mitberücksichtigt werden. Es folgen (5.61) und (5.62).
vDI = 2 ·n ·b3 · [(xh+1) · (1+ xl)+ xh · xl] (5.61)
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vCI = b3 · [(2+ xh) · (n+2 · (n−1) · xl)+(xh · xl)] (5.62)
Mit Hilfe der hergeleiteten Gleichungen lässt sich das Verhältnis der Volumina in Abhängig-
keit von den geometrischen Randbedingungen der Drosseln sowie der Phasenzahl angeben.
In Abb. 5.24 wird das Verhältnis in Abhängigkeit von der Phasenzahl n für ein spezielles
geometrisches Verhältnis dargestellt.
Abb. 5.24: Vergleich des resultierenden Drossel-bzw. Kernvolumens bei Auslegung auf die-
selbe maximale magnetische Flussdichte für verschiedene Phasenzahlen; xKern/bKern =0,6
und hKern/bKern =5
Es ist zu erkennen, dass das prognostizierte Volumen der gekoppelten Induktivität für die-
se Geometrie für alle Phasenzahlen einen Vorteil besitzt, dessen Gewichtung mit steigen-
der Phasenzahl verringert wird und gegen einen konstanten Wert strebt. Der größere Vorteil
der gekoppelten Anordnung für geringere Phasenzahlen wird dadurch begründet, dass die
prozentuale Reduzierung des horizontal verlaufenden Anteils des Kerns, welcher die Fens-
tergröße definiert, durch die Kopplung dort besonders hoch ist. Bei n=2 wird dieser Anteil
halbiert, während er bei n=3 nur noch um ein Drittel reduziert wird.
Der Vorteil der gekoppelten Induktivität wird dadurch begründet, dass in der gekoppel-
ten Anordnung die Schenkel zur Führung des magnetischen Flusses von mehreren Phasen
gleichzeitig genutzt werden. Dadurch wird im Vergleich zu den diskreten Bauteilen Material
eingespart. In Abb. 5.25 und Abb. 5.26 wird das Verhältnis der Kernvolumina bzw. Drossel-
volumina in Abhängigkeit vom Verhältnis Windungsdicke/ Schenkelbreite sowie Windungs-
länge/ Schenkelbreite angegeben.
Es ist zu sehen, dass die Verhältnisse eine starke Abhängigkeit von den geometrischen Grö-
ßen zeigen. Je größer die Höhe der Schenkel ist, desto vorteilhafter ist die gekoppelte An-
ordnung. Dies wird dadurch begründet, dass die Anzahl der benötigten Schenkel durch die
gemeinsame Nutzung der Schenkel im gekoppelten Fall reduziert werden kann. Somit ist der
Vorteil der gekoppelten Anordnung bei großem Volumen der Schenkel besonders stark. Des-
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Abb. 5.25: Vergleich des resultierenden Kernvolumens bei Auslegung auf dieselbe maxima-
le magnetische Flussdichte und die gleiche resultierende Stromschwankungsbreite für ver-
schiedene Verhältnisse xKern/bKern und hKern/bKern für ein dreiphasiges System
Abb. 5.26: Vergleich des resultierenden Drosselvolumens bei Auslegung auf dieselbe maxi-
male magnetische Flussdichte und dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite für ver-
schiedene Verhältnisse xKern/bKern und hKern/bKern für ein dreiphasiges System
weiteren wirkt sich eine Vergrößerung der Fensterbreite der Drosseln negativ auf den Vorteil
der Kopplung aus, da bei den diskreten Drosseln der horizontal verlaufende Anteil der Kerne
lediglich mit dem halben Querschnitt geführt werden muss. Somit ist das zusätzlich benötig-
te Volumen bei einer Verbreiterung des Fensters für den gekoppelten Fall größer.
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Zusammenfassend aus den genannten geometrischen Zusammenhängen lässt sich somit fest-
halten: Je mehr Windungen in den Wicklungen benötigt werden, also je höher ein Schenkel
ausgeführt werden muss und je geringer der Querschnitt dieser Windungen und damit die
benötigte Fensterbreite im Kern ist, desto vorteilhafter ist die Anwendung von gekoppelten
Induktivitäten.
5.6.2 Vergleich der Stromschwankungsbreiten in den Phasen
Für den hier durchgeführten Vergleich zwischen Systemen mit gekoppelten und nicht ge-
koppelten Induktivitäten werden die jeweiligen Induktivitätswerte derart eingestellt, das für
beide Fälle dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite vorliegt.
Aufgrund der gegenseitigen Beeinflussung der Phasen untereinander bei vorhandener Kopp-
lung sind die Stromverläufe innerhalb der Phasen und somit auch die Stromschwankungs-
breiten in den Phasen für die unterschiedlichen Anordnungen ungleich. Deswegen wird hier
analysiert, wie sich die Unterschiede der Phasenstromschwankungsbreiten ∆ILx zwischen
dem gekoppelten und dem ungekoppelten Fall verhalten.
In Abb. 5.27 wird das Verhältnis für verschiedene Phasenzahlen unter unterschiedlichen
Kopplungsfaktoren dargestellt.
n=2
n=5
n=2
n=5
Abb. 5.27: Vergleich der Stromschwankungsbreiten ∆ILx in den einzelnen Phasen im Sys-
tem für n=2−5 für variierenden Kopplungsfaktor (grün gestrichelt: k =0, rot durchgezogen:
k =0,8 · 1n−1 , blau gepunktet: k =0,9 · 1n−1 )
Dabei ist es offensichtlich, dass die Schwankungsbreiten bei k =0 identisch sind, da dies dem
ungekoppelten Fall entspricht. Je höher der Kopplungsfaktor ist, desto geringer wird das Ver-
hältnis. Dies lässt sich dadurch begründen, dass bei hoher Kopplung in den Phasen jeweils
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auch eine höhere Gegenspannung induziert wird, die einen geringeren Stromanstieg zur Fol-
ge hat. Dadurch wird die Schwankungsbreite reduziert. Bei idealer Kopplung entstehen dann
auch in den Phasenströmen jeweils Knotenpunkte, bei denen die Stromschwankungsbreite
vollständig ausgelöscht wird.
5.6.3 Vergleich der Verluste
5.6.3.1 Kernverluste
Die Vorgehensweise zur Berechnung von Kernverlusten in Drosseln bei nicht sinusförmi-
gen Stromverläufen wird in Kap. 5.3.4 erläutert. Anhand der Berechnungsformeln lässt sich
feststellen, dass bei gleichem verwendeten Material für die Verluste die Ableitung der mag-
netischen Flussdichte dB(t)dt sowie der Momentanwert B(t) entscheidend sind. Deswegen wird
im Folgenden der Verlauf der magnetischen Flussdichte für gekoppelte und nicht gekoppel-
te Induktivitäten betrachtet. Es gilt zunächst unter Verwendung der Gleichungen für B aus
Tab. 5.6 Gleichung (5.63).
BCI(t)
BDI(t)
=
Imag,eq(t)
ILx,DI(t)
· dag,DI ·2
dag,CI · (1+ k) (5.63)
Zusätzlich gilt unter Verwendung der Gleichungen für die Luftspaltlängen aus Tab. 5.6 der
Zusammenhang in (5.64).
dag,CI
dag,DI
=
2 · Imag,eq,max
(1+ k) · ILx,DI,max (5.64)
Wird (5.64) in (5.63) eingesetzt und danach die im Anhang 11.3 hergeleiteten Verhältnis-
se (5.55) und (5.65) eingesetzt, so folgt für das Verhältnis der magnetischen Flussdichten
(5.66).
Imag,eq
ILx,DI
= 1− k · (n−1) (5.65)
BCI(t)
BDI(t)
=
Imag,eq(t)
ILx,DI(t)
· ILx,DI,max
Imag,eq,max
= 1 (5.66)
Daraus folgt, dass der Betrag der magnetischen Flussdichte für die gegebenen Randbedin-
gungen in den Schenkeln des Kerns einer gekoppelten Induktivität exakt dem der diskreten
Induktivitäten entspricht. Somit ist auch die Ableitung der magnetischen Flussdichte für bei-
de Fälle gleich. Daraus folgen identische spezifische Kernverluste.
Um die Gesamtverluste zu vergleichen, müssen jeweils die spezifischen Kernverluste mit
dem Volumen der Kerne multipliziert werden. Somit entspricht das Verhältnis der Verluste
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dem Verhältnis der Kernvolumina, welches in Kap. 5.6.1.2 hergeleitet worden ist.
Die gesamten Kernverluste sind folglich für den gekoppelten Fall in einem großen Bereich
möglicher Wicklungsgeometrien deutlich geringer als für den ungekoppelten Fall.
5.6.3.2 Schaltverluste
Die Schaltverluste in den Leistungshalbleitern sind von dem zu schaltenden Strom abhängig
(vgl. Kap. 2 ). Da dem zu schaltenden Gleichstrom die halbe Stromschwankungsbreite beim
Einschalten abgezogen und beim Ausschalten addiert wird, hängen die Schaltverluste der
Leistungshalbleiter von der Stromschwankungsbreite in den einzelnen Phasen des Strom-
richters ab. Mit steigender Stromschwankungsbreite sinken die Einschaltverluste, die Aus-
schaltverluste steigen.
In Abb. 5.28 wird das Verhältnis der Einschaltverluste PV,S,ein,DIPV,S,ein,CI und in Abb. 5.29 das Verhält-
nis der Ausschaltverluste PV,S,aus,CIPV,S,aus,DI für verschiedene Phasenzahlen und für unterschiedliche
Kopplungsfaktoren aufgezeigt.
n=2
n=5
n=2
n=5
e
in
e
in
Abb. 5.28: Vergleich der Einschaltverluste in den einzelnen Phasen im System für n=2−5 für
variierenden Kopplungsfaktor (Lm =50µH,rot durchgezogen: k =0,8 · 1n−1 , ∆I1,max =0,05 IN ,
blau gepunktet: k =0,9 · 1n−1 , ∆I1,max =0,1 IN)
Dabei ist zu beachten, dass das Verhältnis zur besseren Darstellung jeweils so angegeben
ist, dass die Ergebnisse zwischen 0 und 1 liegen. Bei der Betrachtung der Einschaltverluste
bedeutet ein Verhältnis kleiner 1 also geringere Schaltverluste für den diskreten Fall, bei Be-
trachtung der Ausschaltverluste geringere Verluste für den gekoppelten Fall. Es ist ersicht-
lich, dass die Einschaltverluste für die gekoppelte Anordnung immer höher sind als für den
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n=2
n=5
n=2
n=5
Abb. 5.29: Vergleich der Ausschaltverluste in den einzelnen Phasen im System für n=2-5 für
variierenden Kopplungsfaktor (Lm =50µH, rot durchgezogen: k =0,8 · 1n−1 , ∆I1,max =0,05 IN ,
blau gepunktet: k =0,9 · 1n−1 , ∆I1,max =0,1 IN)
nichtgekoppelten Fall, die Ausschaltverluste dagegen sind immer niedriger. Dies ist offen-
sichtlich, da die erhöhte Phasen-Stromschwankungsbreite im ungekoppelten Fall einen nied-
rigeren Einschaltstrom bzw. einen höheren Ausschaltstrom zur Folge hat (vgl. Kap. 5.6.2).
Je höher die Phasenzahl ist, desto höher ist auch die Stromschwankungsbreite in den ein-
zelnen Phasen bei Verwendung diskreter Drosseln bei gleicher resultierender Stromschwan-
kungsbreite (vgl. Kap. 3.2). Deswegen ist auch für höhere Phasenzahlen der Unterschied zwi-
schen den Verlusten der verschiedenen Anordnungen größer. Wird dagegen der Kopplungs-
faktor erhöht, so steigt die resultierende Stromschwankungsbreite im gekoppelten System.
Zum Erhalt eines aussagekräftigen Vergleiches wird die Stromschwankungsbreite auch im
ungekoppelten System angepasst und die Induktivitätswerte der diskreten Drosseln werden
reduziert. Auch die Stromschwankungsbreite in den Phasen steigt dadurch an, das Verhältnis
der Stromschwankungsbreite zum Mittelwert des Stromes steigt. Für diesen Fall hat eine Dif-
ferenz zwischen den verschiedenen Stromschwankungsbreiten einen größeren Einfluss auf
die gesamten Schaltverluste als wenn ein hoher Gleichstromanteil und eine geringe Wellig-
keit vorliegt. Dieser Zusammenhang erklärt, dass in den Verläufen der Unterschied zwischen
den verschiedenen Anordnungen bei höherem Kopplungsfaktor steigt. Die in den Verläufen
ersichtlichen Punkte, an denen die Steigung unstetig ist, folgen aus den Extremwerten in den
Verläufen der Stromschwankungsbreite (vgl. Abb. 5.7).
Zusammenfassend wird festgestellt, dass eine gekoppelte Anordnung unter gleichen Rand-
bedingungen die Ausschaltverluste reduzieren kann, während die Einschaltverluste im Ver-
gleich zur diskreten Anordnung steigen. Je höher der Anteil der Stromschwankungsbreite
am Gesamtstrom ist, desto größer wird der prozentuale Unterschied der Verluste zueinan-
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der. Welche Anordnung bezogen auf die Schaltverluste vorteilhafter ist, hängt damit von der
Gewichtung von Aus- und Einschaltverlusten in der entsprechenden Anwendung ab.
5.6.4 Messtechnische Verifizierung des Vergleichs
Zur Verifizierung der in diesem Kapitel hergeleiteten Vergleichsergebnisse wird für die drei-
phasige Anwendung äquivalent zu der in Kapitel 5.5 ausgelegten gekoppelten Induktivität
ein diskretes System mit drei Induktivitäten ausgelegt, welches derselben Randbedingung
der maximalen resultierenden Stromschwankungsbreite von 0,1 IN unterliegt. Zur optimalen
Vergleichbarkeit wird dasselbe Ferritmaterial K2004 verwendet.
Zunächst wird die notwendige Induktivität der diskreten Drosseln über (5.50) berechnet. Es
werden dazu die Daten der gekoppelten Induktivität für Lm und k gemäß Tab. 5.5 eingesetzt.
Die diskreten Induktivitätswerte werden zu LDI =8µH bestimmt.
Beim theoretischen Vergleich der Baugröße zwischen diskreten und gekoppelter Induktivität
über die Querschnittsfläche wurde dieselbe Windungszahl und dieselbe Kern-Querschnitts-
fläche angenommen. Es wird bei der praktischen Realisierung unter Einschränkung durch
die auf dem Markt verfügbaren Kerngeometrien angestrebt, eine möglichst große Überein-
stimmung zu den theoretischen Vergleichsbedingungen zu erreichen. Mit der Berechnung
über (5.64), (5.55) und dem Kopplungsfaktor der ausgelegten gekoppelten Induktivität ergä-
be sich damit der in (5.67) berechnete Luftspalt von 2,22 mm.
dag,DI = dag,CI · (1+ k)2 · [1− k · (n−1)] = 2,22mm (5.67)
Dieser berechnete Luftspalt gilt für die Anordnung aus Abb. 5.23 b). Zur einfacheren Im-
plementierung soll nur der mittlere Schenkel einen Luftspalt besitzen, d.h. es ergäbe sich
die doppelte Länge, also 4,44 mm für den Luftspalt. Bei einem solch großen Luftspalt tritt
durch die starke Aufspreizung der magnetischen Feldlinien ein Streueffekt („Fringing Ef-
fect“) auf [90, 91] und verursacht Wirbelströme in den Kupferwicklungen, die zur lokalen
Überhitzung führen.
Aus diesem Grund muss für die praktische Realisierung der diskreten Drosseln der Luftspalt
reduziert werden. Da bei einer Reduzierung des Luftspaltes die Induktivität steigt, muss
gleichzeitig die Windungszahl reduziert werden, um wieder die angestrebte Induktivität zu
erhalten. Die Auslegung bleibt trotzdem vergleichbar, da die resultierende Schwankungs-
breite in beiden Fällen identisch ist. Es ergeben sich die Daten aus Tab. 5.7.
Das Kernvolumen der gekoppelten Anordnung ist somit ca. 14% geringer als das der diskre-
ten.
Für beide Anordnungen werden für dieselben Betriebspunkte die Stromverläufe aufgenom-
men, welche in Abb. 5.30 ersichtlich sind.
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```````````````Anordnung
Parameter
AFe [mm2] dag[mm] Kernvolumen [cm3] N Material
Gekoppelte Induktivität 200 0,5 46,44 13 K2004
Diskrete Induktivitäten 180 2 3·18=54 7 K2004
Tab. 5.7: Vergleich der Parameter der ausgelegten diskreten mit der gekoppelten Induktivität
für den dreiphasigen Interleaved-Wandler unter der Randbedingung gleicher resultierender
Stromschwankungsbreite
a) b)
I 
/ 
I N
I 
/ 
I N
Abb. 5.30: Vergleich der gemessenen Stromverläufe im dreiphasigen DC/DC-Wandler zwi-
schen der gekoppelten und der diskreten Ausführung bei Auslegung auf dieselbe resultieren-
de Stromschwankungsbreite; Gekoppelte Anordnung: Lm =50µH, Lp =0,4µH, L f =1µH,
k =0,42, I∗1 =0,5 IN , Diskrete Anordnung: Lx =8µH, Lp =0,4µH, L f =1µH, I
∗
1 =0,5 IN , a)
d =0,26, b) d =0,36
Es ist zu erkennen, dass die resultierende Stromschwankungsbreite jeweils für beide Anord-
nungen annähernd identisch ist, was der geforderten Vergleichsbedingung entspricht. Des-
weiteren ist die Stromschwankungsbreite wie erwartet in den Phasen bei der gekoppelten
Anordnung deutlich geringer als bei der diskreten. Das Verhältnis der Schwankungsbreiten
zwischen gekoppelter und diskreter Anordnung liegt in Betriebspunkt a) bei 0,2, in Betrieb-
spunkt b) bei 0,15. Während die Stromschwankungsbreite in den Phasen im diskreten Fall
proportional zum Tastgrad d ansteigt und demzufolge bei b) deutlich größer ist als bei a),
kommt es aufgrund der tastgradabhängigen gegenseitigen Beeinflussung der Phasen unter-
einander im gekoppelten Fall nicht zu einer Erhöhung der Schwankungsbreite. Aufgrund
der stark unterschiedlichen Steigungen der Ströme tritt durch das verwendete Abtastverfah-
ren der Regelung eine geringe Offset-Verschiebung trotz gleichen Stromsollwerts auf. Das
Abtastverfahren wird in Kapitel 6 erläutert.
In Abb. 5.31 sind vergleichend die simulierten und gemessenen Stromverläufe für beide An-
ordnungen dargestellt.
Es ist zu erkennen, dass die Verläufe gut miteinander übereinstimmen. Der Unterschied in
den Phasenströmen der gekoppelten Induktivität ist dabei kaum zu erkennen. Im resultieren-
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Abb. 5.31: Vergleich von gemessenen und simulierten Stromverläufen im dreiphasigen
DC/DC-Wandler zwischen der gekoppelten und der diskreten Ausführung bei Auslegung
auf dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite; Gekoppelte Anordnung: Lm =50µH,
Lp =0,4µH, L f =1µH, k =0,42, I∗1 =0,5 IN , Diskrete Anordnung: Lx =8µH, Lp =0,4µH,
L f =1µH, I∗1 =0,5 IN , d =0,26
den Strom sind geringe Abweichungen sichtbar, welche durch Unsymmetrien zwischen den
verschiedenen Phasen in der praktischen Realisierung verursacht werden.
Weiterhin wird der Wirkungsgrad des DC/DC-Wandlers aus den Ein- und Ausgangsleistungen
des Wandlers gemessen. Eine detaillierte Beschreibung der Messbedingungen dazu befindet
sich in Kapitel 8. Die Ergebnisse sind im Anhang 11.4 aufgelistet. Hier wird lediglich der
aus dem Wirkungsgrad berechnete Unterschied in der Verlustleistung zwischen beiden An-
ordnungen betrachtet. Für die Berechnung gilt (5.68).
PV,DI−PV,CI = P1 · (1−ηDI)−P1 · (1−ηCI)
= P1 · (ηCI)−P1 · (1−ηDI)
= P1 · (ηCI−ηDI) (5.68)
Die aus den Messungen berechnete Differenz der Verlustleistungen befindet sich in Abb. 5.32.
Es ist ersichtlich, dass die Differenz der Verluste PV,DI−PV,CI für alle Betriebspunkte größer
oder gleich 0 ist, die Verluste sind also für den diskreten Fall größer. Der Unterschied ist
bei hoher DSK-Spannung, also einem höheren Tastgrad, deutlich größer als bei niedriger
DSK-Spannung bzw. einem niedrigen Tastgrad.
Dies ist insbesondere durch den Einfluss der Schaltverluste zu begründen. Je höher die Be-
triebsspannung ist, desto größer wird auch der Einfluss der Schaltverluste. Gleichzeitig steigt
auch der Tastgrad und damit im diskreten Fall auch die Stromschwankungsbreite. Eine hohe
5 ANALYSE VON OPTIMIERUNGSMÖGLICHKEITEN DURCH DEN EINSATZ VON
GEKOPPELTEN INDUKTIVITÄTEN 97
1
2
2
2
2
Abb. 5.32: Vergleich der aus den gemessenen Ein- und Ausgangsleistungen berechneten
Verlusten zwischen einem dreiphasigen DC/DC-Wandler mit gekoppelten und diskreten In-
duktivitäten ( fT =16kHz)
Stromschwankungsbreite im diskreten Fall resultiert in einer zusätzlichen Erhöhung der Aus-
schaltverluste, welche in Niedervolt-Anwendungen deutlich größer sind als die Einschaltver-
luste [92].
Die Verlustreduzierung durch den Einsatz von gekoppelten Induktivitäten für die Anwen-
dung des dreiphasigen Interleaved-Wandlers ist hiermit genau wie die Reduzierung des Kern-
Volumens verifiziert.
5.7 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde der Einsatz von gekoppelten Induktivitäten in mehrphasigen Gleich-
stromstellern untersucht. Dabei wurden zunächst die theoretischen Grundlagen und Verhal-
tensweisen hergeleitet und darauf aufbauend der Betrieb mit gekoppelten Induktivitäten ana-
lysiert. Es wurde der Betrieb mit gekoppelten Induktivitäten unter gleichen Randbedingun-
gen mit dem Betrieb mit diskreten Induktivitäten verglichen und dabei eine Aussage über
das Verhältnis der zu erwartenden Baugrößen und Verluste hergeleitet.
Es hat sich herausgestellt, dass der Einsatz von gekoppelten Induktivitäten in mehrphasigen
Gleichstromstellern generell sehr sinnvoll ist, da sowohl die Verluste als auch das Volumen
der Drosseln für einen großen Bereich möglicher geometrischer Anordnungen deutlich redu-
ziert werden können. Zudem wird die Stromschwankungsbreite in den Einzelphasen durch
den Einsatz von gekoppelten Induktivitäten bei gleichbleibender Schwankungsbreite im re-
sultierenden Zweig reduziert.
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Desweiteren wurden Möglichkeiten der zusätzlichen Filterung untersucht, um eine vorge-
gebene maximale Stromschwankungsbreite zu erreichen. Dazu wurden drei verschiedene
Möglichkeiten vorgestellt und analysiert. Es hat sich gezeigt, dass die Realisierung einer
nicht ideal gekoppelten Induktivität aufgrund der nicht notwendigen zusätzlichen Kompo-
nenten bei gleichem Bauvolumen und geringeren Verlusten im Vergleich zu den anderen
Möglichkeiten die optimale Lösung ist.
Basierend auf den hergeleiteten Zusammenhängen wurde eine nicht ideal gekoppelte In-
duktivität ausgelegt, analysiert und vermessen und ihr Betriebsverhalten mit dem von äqui-
valenten diskreten Induktivitäten verglichen. Die analytisch hergeleiteten Zusammenhänge
konnten verifiziert werden.
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6 Realisierung eines Current-Sharings mit reduzierter
Anzahl an Stromsensoren
Einer der Vorteile von n-phasigen Interleaved-Wandlern ist, dass die Komponenten des Wand-
lers jeweils nur auf einen n-tel Teil des Stromes ausgelegt werden müssen. Deswegen ist es
wichtig, dass die Ströme im Wandler gleichverteilt werden, um nicht eine Phase zu über-
lasten und damit evtl. Komponenten zu zerstören. Aufgrund vorhandener Komponenten- und
Duty-Cycle-Abweichungen zwischen den Phasen, welche z.B. durch Fertigungs-Toleranzen
hervorgerufen werden, wird der Strom ohne eine aktive Stromaufteilung (Current-Sharing)
nicht gleichverteilt [93]. Um einen sicheren Betrieb zu gewährleisten, ist somit ein aktives
Current-Sharing notwendig, um alle Phasen mit der gleichen Belastung zu betreiben.
Herkömmlicherweise wird ein solches Current-Sharing realisiert, indem mithilfe von n Strom-
sensoren die einzelnen Phasenströme unabhängig voneinander geregelt werden. Um die
Komplexität eines mehrphasigen Wandlers und somit auch die Baugröße und die Kosten
zu minimieren, ist es das Ziel, ein Current-Sharing zu implementieren, welches möglichst
wenige Sensoren benötigt.
In diesem Kapitel werden zunächst in der Literatur bereits vorhandene Methoden des Current-
Sharings mit reduzierter Sensor-Anzahl vorgestellt. Desweiteren wird nachgewiesen, dass
ein aktives Current-Sharing notwendig ist, um den Strom unter realen Randbedingungen
gleich zu verteilen. Danach wird die Erweiterung einer bereits vorhandenen Methode des
Current-Sharings beschrieben, mit Hilfe derer die Anzahl der Stromsensoren im n-phasigen
Wandler für einen weiten Betriebsbereich reduziert werden kann.
Das Verfahren wird zunächst für Interleaved-Wandler mit diskreten Drosseln beschrieben
und analysiert. Anschließend wird verifiziert, dass diese Methode auch mit gekoppelten In-
duktivitäten anwendbar ist.
6.1 Stand der Technik
In der Literatur existieren bereits diverse Beiträge, in denen sensorreduzierte Methoden des
Current-Sharings vorgestellt werden [93–103]. Einige dieser Beiträge werden im Folgenden
näher beschrieben.
In [94] wird eine Methode präsentiert, in der ein Stromsensor zwischen mehreren Phasen
hin- und hergeschaltet wird. Dafür werden zusätzliche Schalter benötigt, demzufolge steigt
die Anzahl an benötigten Komponenten insgesamt an.
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In [95] wird eine „Master-Slave“ Methode entwickelt, bei der lediglich der Strom einer Pha-
se gemessen wird und sich alle anderen Phasen an diesem Strom orientieren. Um diese Me-
thode verwenden zu können, müssen sich allerdings alle Phasen, die als „Slave“ betrieben
werden, im diskontinuierlichen Betrieb befinden. Ein Betrieb bei kontinuierlichem Strom-
fluss ist nicht möglich. Dieses Verfahren erfordert durch den diskontinuierlichen Betrieb
eine nachteilige hohe Stromschwankungsbreite, welche mindestens doppelt so groß ist wie
der Mittelwert des Stromes. Zudem wird in [96] gezeigt, dass für den Fall des Lückgrenzbe-
triebes eine natürliche Balancierung des Stromes im System stattfindet, ein Current-Sharing
also nicht notwendig ist.
Der Autor in [97] misst die Spannung am Ausgangskondensator und kann eine Abweichung
der Phasenströme untereinander über eine Fourieranalyse der Spannung feststellen, in [98]
wird diese Methode erweitert. Für die online stattfindende Fourieranalyse wird allerdings ein
hoher Rechenaufwand und eine sehr hohe Abtastfrequenz benötigt, um die Unsymmetrien
festzustellen.
Um eine sensorlose Stromregelung durchzuführen, wird in [102] die Spannung über der In-
duktivität gemessen und aufintegriert. Aus dem Integral wird dann der Strom bestimmt. Auch
dieses Verfahren ist durch die Notwendigkeit einer schnellen Abtastung sehr aufwendig, zu-
dem müssen die elektrischen Parameter der Drossel zu jeder Zeit exakt bekannt sein.
In [99] wird eine Current-Sharing-Methode für einen zweiphasigen Interleaved-Wandler vor-
gestellt. Dort wird der Strom durch die high-side MOSFETs mit Hilfe von nur einem Sensor
gemessen. Durch symmetrische Abtastung zu vorher bestimmten Zeitpunkten können die
Phasenströme rekonstruiert und unabhängig für einen bestimmten Bereich des Duty-Cycles
gemessen werden. Nachteilig an diesem Verfahren ist jedoch der begrenzte Duty-Cycle Be-
reich, in dem diese Methode genutzt werden kann.
Alle hier beschriebenen Methoden unterliegen großen Einschränkungen bezogen auf den
Einsatz in einem n-phasigen Interleaved-Wandler. In diesem Kapitel wird deshalb basierend
auf der Idee in [99] ein Verfahren zur Realisierung eines Current-Sharings mit reduzier-
ter Sensorzahl entwickelt, welches den Betrieb für einen sehr großen Duty-Cycle-Bereich
abdeckt und ohne zusätzlichen Bauteil- bzw. Rechenaufwand auskommt. Die Einsatzmög-
lichkeit des Verfahrens wird allgemein für n-phasige Interleaved-Wandler in Abhängigkeit
vom Tastgrad und von der Phasenzahl analysiert.
6.2 Nachweis der Notwendigkeit eines aktiven Current-Sharings
Die Notwendigkeit eines Current-Sharings in mehrphasigen Gleichstromstellern mit unge-
koppelten Induktivitäten wurde bereits in [93] gezeigt. Da das hier zu entwickelnde Verfah-
ren jedoch auch für den Betrieb mit gekoppelten Induktivitäten geeignet sein soll, wird im
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Folgenden insbesondere auch auf die Notwendigkeit für diesen erweiterten Fall eingegan-
gen.
Um die Notwendigkeit zu zeigen, werden die Stromverläufe in einem Interleaved-Wandler
für ein System ohne Current-Sharing in einem dreiphasigen Wandlers vorgestellt. In dem
gezeigten System ist der Sollwert des Duty-Cycles in jeder Phase identisch. Ein solcher Be-
trieb wird z.B. bei einer Steuerung des Wandlers ohne Rückführung verwendet oder bei einer
Regelung mit Rückführung des Gesamtstromes. Um die möglichen Probleme eines solchen
Betriebes aufzuzeigen, werden einige Ungleichheiten in den Phasen eingestellt. Der ohm-
sche Widerstand in den Zweigen kann sich wie auch die Induktivität der Drosseln zwischen
den Phasen unterscheiden. Auch der Duty-Cycle, der die Gates der MOSFET Transistoren
erreicht, kann durch Bauteildifferenzen der Treiber unterschiedliche Werte aufweisen.
Bei Verwendung von gekoppelten Induktivitäten ergibt sich ein weiteres Problem bei un-
gleicher Stromverteilung durch eine mögliche Sättigung des Kernmaterials der Drossel. Aus
den in Kap. 5 hergeleiteten Zusammenhängen ergibt sich für die Berechnung des magneti-
schen Flusses im Kern Gleichung (5.8). Sind die Gleichanteile des Stromes nicht identisch,
so wird in Teilen des Kerns der Auslöschungseffekt reduziert und der resultierende magne-
tische Fluss steigt an. Da das Kernmaterial nach dem maximal auftretenden Fluss unter der
Annahme der Gleichverteilung der Ströme ausgelegt wird, kann eine ungewollte Erhöhung
des Flusses zur Sättigung des Kernmaterials führen, was wiederum einen weiteren Anstieg
des Stromes in der die Sättigung betreffenden Phase zur Folge hat.
In Abb. 6.1 sind die Stromverläufe für verschiedene Ungleichheiten in den Phasen bei Ver-
wendung von nicht gekoppelten Induktivitäten dargestellt.
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Abb. 6.1: Simulierte Stromverläufe in dreiphasigem Interleaved-Wandler ohne Current-
Sharing bei Verwendung von nicht gekoppelten Induktivitäten a) 1 % Duty-Cycle Erhöhung
in Phase 2, b) 20 % Widerstandserhöhung in Phase 2 (RPhase =7mΩ, d =0,3, Lx =20µH,
I1 = IN)
In a) wird in der zweiten Phase der Duty-Cycle um 1 % erhöht, während in b) der Phasen-
widerstand um 20 % ansteigt. Es ist offensichtlich, dass besonders eine Ungleichheit in den
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Duty-Cycles, was insbesondere bei analoger PWM-Erzeugung ein Problem darstellen kann,
zu hohen Unterschieden in der Stromverteilung führt. Auch Abweichungen zwischen den
Phasenwiderständen verursachen ungleiche Verteilungen.
Eine ungleiche Stromverteilung verursacht höhere Verluste im Stromrichter. Komponenten,
die nicht für Ströme oberhalb des maximal zu erwartenden Durchschnittsstroms ausgelegt
sind, können zerstört werden. Deswegen wird ein Current-Sharing benötigt, welches eine
Gleichverteilung der Ströme in den Phasen garantiert.
Abb. 6.2 zeigt das angestrebte Verhalten eines optimalen Current-Sharings, welches hier mit
der herkömmlichen Methode mit n bzw. in diesem Fall mit drei Sensoren und Stromreg-
lern erreicht wird. Die Ströme werden trotz Unsymmetrien gleichverteilt. Ziel ist es, dieses
Verhalten mit einer reduzierten Anzahl an Sensoren zu realisieren.
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Abb. 6.2: Simulierte Stromverläufe in dreiphasigem Interleaved-Wandler mit Current-
Sharing im HSS-Betrieb (3 Sensoren) a) 1 % Duty-Cycle Erhöhung in Phase 2, b) 20 %
Widerstandserhöhung in Phase 2 (RPhase =7mΩ, d =0,3, Lx =20µH, I1 = IN)
6.3 Entwicklung einer Realisierungsmethode für n-phasige
Interleaved-Wandler aus bestehenden Verfahren
In [99] wird eine Methode zur Realisierung des Current-Sharings präsentiert, in der der re-
sultierende Strom eines zweiphasigen Interleaved-Wandlers, der durch die high-side MOS-
FETs fließt, gemessen wird. Der Strom IHS durch die high-side MOSFETs kann auch bei
einem n-phasigen Wandler gemessen werden. Die entsprechende modifizierte Topologie ist
in Abb. 6.3 a) ersichtlich. Diese Methode des Current-Sharings wird im Folgenden CS−HS
für „Current-Sharing high-side“ genannt.
Aufgrund des Interleaved-Betriebes können die Ströme unabhängig voneinander gemessen
werden, falls lediglich der Strom einer einzigen Phase gerade die high-side MOSFETs pas-
siert. Ein Stromfluss in diesem Zweig ist während der Freilaufphase im Hochsetzsteller-
Betrieb und während der Einschaltzeit der MOSFETs im Tiefsetzsteller-Betrieb möglich. In
6 REALISIERUNG EINES CURRENT-SHARINGS MIT REDUZIERTER ANZAHL AN
STROMSENSOREN 103
U
1
U
2
L1I
L2I
LnI
L1
L2
Ln
C
1I
2I
V2 V4 V6
V5V3V1
V2 V4 Vn
Vn-1V3V1
A
U
1
U
2
L1I
L2I
LnI
L1
L2
Ln
C
1I
2I
V2 V4 Vn
Vn-1V3V1
A
a)
b)
LSI
HSI
Abb. 6.3: Topologie des DC/DC-Wandlers mit nur einem Stromsensor a) über high-side
MOSFETs nach [99], b) unter low-side MOSFETs [104, 105]
Abb. 6.4 sind die Stromverläufe eines dreiphasigen Interleaved-Wandlers für eine Periode
sowohl im HSS- als auch für den TSS-Betrieb unter Verwendung von CS−HS dargestellt.
Die Einschränkung bezogen auf den erlaubten Duty-Cycle-Bereich wird ebenfalls in [99]
präsentiert: Der minimale Duty-Cycle im HSS-Betrieb ist abhängig von der Phasenanzahl
und dem Verhältnis zwischen der Zeit Tmin,AD, die der AD-Wandler benötigt, um den Strom
zu messen, und der Periodendauer T . Die Berechnungsgleichungen für den minimalen Duty-
Cycle dmin und für den maximalen Duty-Cycle dmax sowie die optimalen Abtastzeitpunkte
topt befinden sich jeweils für den HSS-Betrieb [99] und den TSS-Betrieb in Tab. 6.1. Die
Variable iP stellt dabei die Phasennummer dar.
In einem System, in dem die Spannungsübersetzung relativ klein ist, sich die Eingangs-
und die Ausgangsspannung also nicht stark voneinander unterscheiden, kann diese Methode
nicht angewendet werden, da der erforderliche Duty-Cycle-Bereich nicht abgedeckt werden
kann. Deswegen wird hier eine Realisierung des sensorreduzierten Current-Sharings für An-
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Abb. 6.4: Stromverläufe im dreiphasigen Interleaved-Wandler und optimale Abtastzeit unter
Verwendung von CS−HS, modifiziert nach [99] für d > 23 , a) HSS-Betrieb, b) TSS-Betrieb
wendungen, deren genutzter Duty-Cycle sich im HSS-Betrieb im unteren Bereich bzw. im
TSS-Betrieb im oberen Bereich befindet [104, 105], erarbeitet. Dieses Ziel kann durch eine
Änderung der Position des Stromsensors erreicht werden, wenn dieser unter den low-side
MOSFETs platziert wird, wie es in Abb. 6.3 b) dargestellt ist. Diese Methode wird im Fol-
genden CS−LS für „Current-Sharing low-side“ genannt.
In Abb. 6.5 sind die Stromverläufe eines dreiphasigen Interleaved-Wandlers für eine Periode
sowohl im HSS- als auch für den TSS-Betrieb unter Verwendung von CS−LS dargestellt.
ILS ist lediglich während der Leitphasen der low-side Ventile ungleich 0, also während der
Einschaltzeit im HSS-Betrieb und während der Freilaufzeit im TSS-Betrieb. Wenn genau
in der Mitte dieser Zeitbereiche der Strom abgetastet wird, so kann mit nur einem einzigen
Sensor der durchschnittliche Wert des Stromes jeder Phase gemessen werden. Die minimalen
und maximalen Duty-Cycles sowie die optimalen Abtastzeitpunkte können mit Hilfe von
Abb. 6.5 zu den Gleichungen in Tab. 6.1 angegeben werden.
Wird für einen Anwendungsfall ein Duty-Cycle-Bereich verwendet, der sich um d =0,5 he-
rum befindet, kann insbesondere bei hohen Phasenzahlen keines der beiden oben genann-
6 REALISIERUNG EINES CURRENT-SHARINGS MIT REDUZIERTER ANZAHL AN
STROMSENSOREN 105
S
1
S
3
S
5
S
2
S
4
S
6
I
L1 
I
L2 
I
L3 
I
LS 
1
3
2
3
tT
-I
L1 
-I
L2 
-I
L3 
-I
LS 
t
opt,1
t
opt,2
t
opt,3
a) b)
T T
1
3
2
3
tTtopt,1 topt,2 topt,3T T
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
0
Abb. 6.5: Stromverläufe im dreiphasigen Interleaved-Wandler und optimale Samplezeit unter
Verwendung von CS−LS a) HSS-Betrieb, b) TSS-Betrieb
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Tab. 6.1: Berechnung des Duty-Cycle-Bereiches und der optimalen Abtastzeit für die
Current-Sharing-Verfahren CS−HS und CS−LS
ten Verfahren allein verwendet werden, da der erlaubte Duty-Cycle-Bereich der einzelnen
Verfahren den erforderlichen Betriebsbereich nicht abdeckt. Für diesen Fall können beide
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Verfahren kombiniert werden, d.h. es wird ein Sensor im low-side Zweig und ein Sensor im
high-side Zweig verwendet.
Dies erfordert zwar den Einsatz von zwei Sensoren statt einem Sensor, allerdings kann bei
einer großen Phasenzahl die Anzahl der benötigten Sensoren im Vergleich zur herkömmli-
chen Verwendung von n Sensoren deutlich reduziert werden. Diese Realisierung des Current-
Sharings wird im Folgenden CS−HS/LS genannt.
Der Einsatzbereich des Verfahrens CS−HS/LS ergibt sich durch die Überlappung der bei-
den Einsatzbereiche von CS−HS und CS−LS. Damit folgt der Betriebsbereich aus Tab. 6.2.
Es ist ersichtlich, dass die Betriebsbereiche nun für den HSS-Betrieb und den TSS-Betrieb
identisch sind. Die optimalen Abtastzeitpunkte entsprechen denen der Verfahren mit ledig-
lich einem Sensor.
Betriebsart Betriebsbereich CS-HS/LS
HSS Tmin,ADT < d <
[
1−
(
n−2
n +
Tmin,AD
T
)]
und
(
n−2
n +
Tmin,AD
T
)
< d <
(
1− Tmin,ADT
)
TSS Tmin,ADT < d <
[
1−
(
n−2
n +
Tmin,AD
T
)]
und
(
n−2
n +
Tmin,AD
T
)
< d <
(
1− Tmin,ADT
)
Tab. 6.2: Berechnung des Duty-Cycle-Bereiches für das Currentsharing-Verfahren CS−
HS/LS
Um einen Überblick zu geben ob, abhängig von der verwendeten Phasenzahl und dem ge-
nutzten Duty-Cycle, in einem mehrphasigen Gleichstromsteller mit diesen drei Varianten des
Verfahrens ein Betrieb möglich ist, werden in Abb. 6.6 Kennfelder dargestellt, welche den
nutzbaren Bereich im HSS-Betrieb für ein bestimmtes Verhältnis Tmin,ADT für CS−HS in a)
und für CS−LS in b) darstellen. Soll der Bereich im TSS-Betrieb angegeben werden, so gilt
das Kennfeld a) für CS−LS und b) für CS−HS.
In Abb. 6.7 ist ein Kennfeld dargestellt, welches den nutzbaren Bereich der beiden oben dar-
gestellten Verfahren vereint, also mit zwei Sensoren arbeitet. Es resultiert die Überlappung
beider nutzbaren Betriebsbereiche.
Es ist ersichtlich, dass unter Berücksichtigung beider Sensoren für einen zwei- bis dreipha-
sigen Wandler bis auf die Randgebiete, deren Breite durch das Verhältnis Tmin,ADT bestimmt
wird, der volle Betriebsbereich genutzt werden kann. Bei einer höheren Phasenzahl treten
Bereiche auf, in denen keines der Verfahren angewendet werden kann. Dieser nicht nutzbare
Bereich beginnt bei n=4 in der Mitte bei d =0,5 und wächst mit steigender Phasenzahl zu
den jeweiligen Randgebieten des Duty-Cycles.
Es können folgende allgemeine Aussagen unter Vernachlässigung der äußeren Randgebiete
abgeleitet werden:
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Abb. 6.6: Mögliche Duty-Cycle-Bereiche der vorgestellen Current-Sharing-Methoden für
verschiedene Phasenzahlen für Tmin,ADT =0,04 im HSS-Betrieb, blau: Einsatz möglich, rot: Ein-
satz nicht möglich a) CS−LS, b) CS−HS
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Abb. 6.7: Mögliche Duty-Cycle-Bereiche der vorgestellen Current-Sharing-Methoden unter
Verwendung von CS−HS/LS für verschiedene Phasenzahlen für Tmin,ADT =0,04 im HSS- und
TSS-Betrieb; blau: Einsatz möglich, rot: Einsatz nicht möglich
• Ein zweiphasiger Wandler kann mit nur einem Stromsensor betrieben werden, dabei
spielt es keine Rolle, ob dieser high-side oder low-side platziert wird.
• Ein dreiphasiger Wandler kann mit nur einem Stromsensor betrieben werden, wenn
der Betriebsbereich entweder im oberen oder im unteren Bereich nicht genutzt wird.
Alternativ ist immer der Betrieb mit zwei Sensoren möglich.
• Wenn ein Wandler verwendet wird, dessen Phasenzahl größer als drei ist, so kann mit
den Ein-Sensor-Methoden gearbeitet werden, falls sich der verwendete Duty-Cycle-
Bereich bei eher hohen oder eher niedrigen Tastgraden befindet. Je höher die Phasen-
zahl ist, desto weiter verschiebt sich der nutzbare Bereich an den Rand.
• Für höhere Phasenzahlen kann keine der drei Varianten genutzt werden, wenn ein mitt-
lerer Duty-Cycle im Betrieb genutzt werden muss.
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Zusammenfassend kann also festgestellt werden, dass die Anwendbarkeit der hier vorgestell-
ten Current-Sharing-Methoden durch die Abtastung zum richtigen Zeitpunkt aufgrund der
Abhängigkeit vom Duty-Cycle direkt vom Spannungs-Übersetzungsverhältnis der Anwen-
dung abhängt. Der einzige Nachteil dieses Verfahrens liegt in der Tatsache, dass der bzw. die
Stromsensoren innerhalb des Kommutierungsweges der Leistungshalbleiter platziert werden
müssen. Es muss deswegen auf einen möglichst niederinduktiven Aufbau des Leistungsteils
geachtet werden, um die Streuinduktivität im Pfad so gering wie möglich zu halten.
6.4 Nachweis der Gültigkeit der Verfahren für Anwendungen mit
gekoppelten Induktivitäten
In Kap. 5.3.2 werden die Gleichungen für die Stromverläufe und die äquivalenten Induktivi-
täten der einzelnen Segmente innerhalb einer Periode beim Einsatz von gekoppelten Indukti-
vitäten hergeleitet (vgl. auch Abb. 5.6). Zum Nachweis der Gültigkeit der oben vorgestellten
Methoden unter Einsatz von gekoppelten Induktivitäten wird hier die Anordnung der Seg-
mente genauer betrachtet. Dadurch kann nachgewiesen werden, dass auch in den Stromver-
läufen bei gekoppelten Induktivitäten der Durchschnittswert des Stromes genau in der Mitte
innerhalb der Ein- bzw. Ausschaltzeit abgetastet werden kann.
In Kap. 5.3.2 wurde gezeigt, dass innerhalb einer Periode maximal vier verschiedene äquiva-
lente Induktivitäten wirksam sind, davon maximal zwei während der Einschaltzeit und maxi-
mal zwei während der Ausschaltzeit. Treten mehrere Segmente innerhalb der Einschalt- oder
Ausschaltzeit auf, so wechselt in jedem Segment die wirkende äquivalente Induktivität. Jeder
äquivalenten Induktivität kann eine entsprechende Zeit zugeordnet werden, es gibt also für
die Ein- bzw. Ausschaltzeit auch jeweils nur maximal zwei unterschiedliche Segmentzeiten,
die sich gemäß den äquivalenten Induktivitäten abwechseln (siehe auch Abb. 5.6).
In Anhang 11.2.1 wird gezeigt, dass innerhalb der Einschalt- und der Ausschaltzeit jeweils
eine ungerade Anzahl an Segmenten vorliegt. Dadurch liegen auf der Höhe des Abtast-
zeitpunktes während der Einschaltzeit genau jeweils nSeg,1−12 Segmente vor und nach dem
Segment, in dem abgetastet wird, bei Abtastung während der Ausschaltzeit sind es jeweils
nSeg,2−1
2 Segmente vorher und nachher. Die Abtastung findet also genau in der Mitte des mitt-
leren Segments statt. Dies kann anhand von Abb. 6.8 verdeutlicht werden. Dabei stellt die
Bezeichnung Topt,ein den optimalen Abtastzeitpunkt für das Verfahren CS−LS, die Bezeich-
nung Topt,aus den für das Verfahren CS−HS dar.
Aufgrund der Tatsache, dass sowohl vor als auch nach der Abtastung die gleichen äquivalen-
ten Induktivitäten für dieselben Zeiten wirken, liegen die Abtastzeitpunkte genau auf dem
Mittelwert des Stromes. Es lässt sich beispielhaft an dem Betriebspunkt in Abb. 6.8 erken-
nen, dass die resultierende Steigung während der Segmente 1-3 identisch ist mit dem Verlauf
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Abb. 6.8: Berechneter Stromverlauf in Phase 1 einer gekoppelten Induktivität mit Darstel-
lung der optimalen Abtastzeitpunkte (Lm = 50 µH, k =0,225, n=5, d =0,75, i=4)
der Segmente 5-7. Dieser Zusammenhang gilt für alle Betriebspunkte und für beliebige Pha-
senzahlen.
6.5 Einschränkungen bei der Verwendung des vorgestellten
Current-Sharing Verfahrens
Das vorgestellte Current-Sharing-Verfahren, welchem die Abtastung der Ströme zum opti-
malen Zeitpunkt zu Grunde gelegt ist, kann einen bestimmten Sollwert nur dann ausregeln,
wenn alle oben beschriebenen Randbedingungen bzgl. des Duty-Cycles und der Phasenzahl
erfüllt sind.
Bisher wurde vorausgesetzt, dass sich der Wandler im kontinuierlichen Betrieb befindet, d.h.
es fließt dauerhaft Strom durch die Drosseln. Ist diese Voraussetzung nicht erfüllt und der
Strom lückt innerhalb einer Periode, wie in Abb. 6.9 beispielhaft ersichtlich ist, so wird nicht
mehr der Mittelwert des Stromes abgetastet, da der Mittelwert im lückenden Betrieb durch
die Lückzeit geringer ist.
Der Strom wird zwar in allen Phasen auf denselben Wert geregelt, jedoch entsteht eine dau-
erhafte Regelabweichung. Je länger die Lückzeit ist, desto größer wird auch die Abwei-
chung.
Da in den meistens Anwendungen der lückende Betrieb nur bei sehr geringen Lastströmen
bezogen auf den Nennstrom auftritt, kann diese geringe Abweichung vom Sollwert im Re-
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Abb. 6.9: Simulierte Stromverläufe mit Current-Sharing-Verfahren CS−LS im diskontinu-
ierlichen Betrieb (RPhase =7mΩ, d =0,08, Lm =50µH, k =0,42, I1 =0,035 IN)
gelfall toleriert werden. Für Anwendungen, die nur im diskontinuierlichen Betrieb arbeiten,
ist ein Current-Sharing nicht notwendig [96] bzw. es können andere Verfahren wie das in [95]
vorgestellte verwendet werden.
6.6 Nachweis der Methode durch die Anwendung im dreiphasigen
Wandler der Batterie-Stützung
Im bisherigen Verlauf des Kapitels wurde allgemein für n-phasige Wandler ein Verfahren
vorgestellt, mit dem sich die Anzahl der verwendeten Stromsensoren reduzieren lässt. Hier
soll nun der Nachweis der Funktionsweise anhand des dreiphasigen Wandlers mit gekoppel-
ten Induktivitäten aus dem Batterie-Stützungssystem durchgeführt werden.
Zunächst muss definiert werden, welche der drei Varianten der Strommessung benötigt wird.
Dazu wird der genutzte Duty-Cycle-Bereich festgestellt und (6.1) herangezogen.
d = 1−U1
U2
(6.1)
Über die maximal und minimal auftretende Spannung U2 (36 V / 25,5 V) ergibt sich 0,06 <
d < 0,33 für den HSS-Betrieb und entsprechend 0,67 < d < 0,94 für den TSS-Betrieb. Dem-
zufolge wird hier das Verfahren CS−LS mit einem Stromsensor im low-side Zweig verwen-
det.
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6.6.1 Simulation des Verfahrens
In Abb. 6.10 sind die sich mit dieser Methode ergebenden Stromverläufe in der Simulation
für unterschiedliche Duty-Cycles bzw. Widerstände in den einzelnen Phasen für den Fall
dargestellt, dass kein Current-Sharing verwendet wird. Es wird also nur der Gesamtstrom
gemessen und geregelt.
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Abb. 6.10: Simulierte Stromverläufe ohne Current-Sharing mit gekoppelten Induktivitäten
ohne Sättigungseffekte, a) 20 % Widerstandserhöhung in Phase 2, b) 0,01 Duty-Cycle Erhö-
hung in Phase 2 (n=3, RPhase =7mΩ, d =0,2, Lm =50µH, k =0,42, I1 =0,75 IN)
Die ungleiche Stromverteilung ist insbesondere bei abweichendem Duty-Cycle in den Pha-
sen ersichtlich.
In Abb. 6.11 sind die Simulationsergebnisse unter Verwendung des Current-Sharing Verfah-
rens CS−LS dargestellt. Es ist ersichtlich, dass der Strom trotz Abweichungen der Phasen
untereinander sehr gut zwischen den Phasen aufgeteilt wird.
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Abb. 6.11: Simulierte Stromverläufe mit Current-Sharing-Verfahren CS−LS mit gekoppel-
ten Induktivitäten ohne Sättigungseffekte, a) 20 % Widerstandserhöhung in Phase 2, b) 0,01
Duty-Cycle Erhöhung in Phase 2 (n=3, RPhase=7mΩ, d=0,2, Lm=50µH, k=0,42, I1=0,75 IN)
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6.6.2 Verifizierung des Verfahrens am Teststand
Die Methode der Abtastung zum optimalen Zeitpunkt wird auf einem FPGA implementiert
und ein entsprechendes PCB Layout mit dem Leistungsteil und dem Stromsensor
ACS758xCB erstellt. In Abb. 6.12 sind die gemessenen Stromverläufe unter Verwendung
von Unsymmetrien in den Phasen ohne aktives Current-Sharing aufgezeigt. In a) wird über
eine Leitungsverlängerung der ohmsche Widerstand der ersten Phase erhöht, während in b)
der Duty-Cycle dieser Phase gegenüber den anderen Phasen erhöht wird.
a) b)
Abb. 6.12: Gemessene Stromverläufe ohne Current-Sharing a) mit ca. 20 % erhöhtem Pha-
senwiderstand in Phase 1, I∗1 =0,2 IN , I1 =0,25 IN , b) mit 0,01 Duty-Cycle-Erhöhung in Phase
1, I∗1 =0,25 IN , I1 =0,15 IN , (CH1: Strom Phase 1 (5 A/div), CH2: Strom Phase 2 (5 A/div),
CH3: Strom Phase 3 (5 A/div), d =0,2, Lm =50µH, k =0,42, UModul =30V , Zeit: 20 µs/div)
Es ist ersichtlich, dass insbesondere die Duty-Cycle-Unsymmetrie starken Einfluss auf die
Stromverteilung besitzt. Aufgrund des Einsatzes einer gekoppelten Induktivität kommt es
durch die Ungleichverteilung des Stromes zu einem Sättigungseffekt im Teil des Drossel-
kerns, der von Wicklung 1 umschlossen wird. Die Induktivität sinkt demzufolge und der oh-
nehin erhöhte Strom in der ersten Phase steigt stark an. Wird dagegen das Current-Sharing
verfahren CS−LS aktiviert, so können die Ströme trotz Unsymmetrien innerhalb der Pha-
sen erfolgreich ausbalanciert sowie in einen gleichmäßigen Verlauf gebracht werden, wie in
Abb. 6.13 ersichtlich ist.
Da der Stromsensor im Kommutierungszweig der Leistungshalbleiter platziert werden muss,
wird noch das Schaltverhalten der Transistoren analysiert, um das Auftreten von zu ho-
hen Überspannungen durch die Streuinduktivität des Stromsensors beim Ausschalten auszu-
schließen. Zunächst wird die durch den Stromsensor verursachte zusätzliche Streuinduktiviät
abgeschätzt. Dazu wird die Gleichung (6.2) herangezogen [106], die eine Näherung für die
Berechnung der Induktivität einer rechteckförmigen Leiterbahn LRL mit der Länge lRL, Brei-
te bRL und der Dicke dRL angibt. Es wird dabei angenommen, dass die Selbstinduktivität des
Stromsensors bei Verwendung des entwickelten Current-Sharing Verfahrens den Streuinduk-
tivitäten der vorhandenen Leiterbahnen addiert wird und sich Layout ansonsten im Vergleich
zu einem Layout, das mit einer herkömmlichen Strommessung betrieben wird, nicht unter-
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a) b)
Abb. 6.13: Gemessene Stromverläufe mit dem Current-Sharing-Verfahren CS− LS a) mit
ca. 20 % erhöhtem Phasenwiderstand in Phase 1, I∗1 = I1 =0,2 IN , b) mit 0,01 Duty-Cycle-
Erhöhung in Phase 1, I∗1 = I1 =0,25 IN , (CH1: Strom Phase 1 (5 A/div), CH2: Strom Phase 2
(5 A/div), CH3: Strom Phase 3 (5 A/div), d =0,2, Lm =50µH, k =0,42, UModul =30V , Zeit:
20 µs/div)
scheidet. Bei dem hier verwendeten Sensor ACS758LCB ergeben sich die geometrischen
Größen zu lRL =4,8cm, bRL =0,4cm und dRL =0,15cm. Es folgt LRL =10,14nH.
LRL [nH] = 2 · lRL ·
[
ln
(
2 · lRL
bRL+dRL
)
+
1
2
]
(6.2)
Beim Ausschalten während des Betriebes mit Nennstrom, was pro MOSFET unter Beach-
tung der Stromschwankungsbreite einem Strom von 87 A entspricht, wird dadurch bei An-
nahme einer Stromfallzeit von 100ns eine durch den Sensor verursachte zusätzliche Über-
spannung von 8,83V berechnet.
Gemessen wird beim Ausschalten zunächst eine maximale Überspannung von ca. 30V , was
bei einer Verwendung von 60V -MOSFETs bei hoher Ladespannung der Kondensatoren von
ca. 36 V nicht tolerierbar ist. Diese Überspannung kann durch die Verwendung eines 10nF-
Kondensators zwischen Drain und Source des MOSFET auf ca. 19V reduziert werden.
Der Ausschaltvorgang bei maximaler Ladespannung des Doppelschichtkondensators ist in
Abb. 6.14 gezeigt. Die maximal erlaubte Spannung wird dabei nicht überschritten, allerdings
wird auch keine zusätzliche Spannungsreserve mehr eingehalten. Da sich beim Einschalten
der Transistoren die hinzugefügte Kapazität entlädt, wodurch ein kurzzeitig erhöhter Ein-
schaltstrom hervorgerufen wird, ergibt sich beim Einschalten eine Überstromspitze, welche
die Einschaltverluste gering erhöht.
6.7 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde zunächst ausgearbeitet, welche Verfahren zur Realisierung eines
Current-Sharings in mehrphasigen Interleaved-Wandlern bereits in der Literatur vorgestellt
wurden. Nachdem die Notwendigkeit eines Current-Sharings gezeigt worden ist, wurde ein
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Abb. 6.14: Gemessener Ausschaltvorgang des low-side MOSFETs von Phase 1 bei Verwen-
dung eines Stromsensors im Kommutierungszweig (IL1 =37A, U2 =38V )
vorhandenes Verfahren derart erweitert, dass insbesondere bei geringen Phasenzahlen ein
großer Teil des Betriebsbereiches eines DC/DC-Wandlers abgedeckt werden kann und ein
Current-Sharing mit dem Einsatz von lediglich einem oder zwei Sensoren möglich ist. Der
entsprechende Betriebsbereich wurde in Abhängigkeit von der Phasenzahl hergeleitet.
Das Current-Sharing-Verfahren wurde im dreiphasigen Interleaved-Wandler mit den Rand-
bedingungen aus dem Batterie-Stützungssystem implementiert und sowohl simulativ als auch
mit Hilfe von Messungen verifiziert.
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7 Realisierung eines Powermanagements zur
Leistungsregelung im Fahrzeug
Zweck des in dieser Arbeit zu entwickelnden Batterie-Stützungssystems ist es, zu jeder Zeit
die frei werdende Bremsenergie des Fahrzeuges aufzunehmen sowie die Batterie während
der Beschleunigungsvorgänge zu entlasten. Zur besseren Entlastung kann gegebenenfalls
auch das Stützungssystem aus der Batterie nachgeladen werden. Um die Verfügbarkeit des zu
entwickelnden Batterie-Stützungssystems zu jeder Zeit zu gewährleisten und eine optimale
Ausnutzung zu erreichen, ist ein übergeordnetes Powermanagement erforderlich. Dieses ga-
rantiert, dass der Ladezustand der Doppelschichtkondensatoren im erlaubten Rahmen bleibt
und abhängig vom Betriebspunkt angepasst wird. So soll beispielsweise das DSK-Modul
während einer hohen Fahrzeuggeschwindigkeit möglichst auf einem geringen Ladezustand
gehalten werden, so dass die zu erwartende Bremsenergie beim nächsten Rekuperationsvor-
gang vollständig gespeichert werden kann, ohne dass die maximale Spannung des Moduls
dabei überschritten wird. Gleichzeitig soll das Modul während der Standphase des Fahr-
zeugs vorgeladen werden, um beim nächsten Beschleunigungsvorgang die Batterie so stark
wie möglich zu entlasten. Zudem muss der Strom, der dem Stützungssystem als Sollwert
vorgegeben wird, abhängig von der aktuellen Fahrzeugbelastung und dem Ladezustand des
DSK-Moduls gewählt werden. Dadurch wird verhindert, dass der Energiespeicher während
des Unterstützungsvorganges seine minimale Ladespannung erreicht und die Batterie wieder
die volle Leistung bereitstellen muss.
In diesem Kapitel wird ein Powermanagement entwickelt, welches die oben genannten An-
forderungen erfüllt. Zunächst wird untersucht, welche Möglichkeiten der Realisierungen
existieren und es wird eine Einschätzung über die Einsatzfähigkeit gegeben. Anschließend
wird aufgrund der erhaltenen Ergebnisse die Entwicklung eines Fuzzy-Reglers durchgeführt,
der das Powermanagement realisieren soll. Es wird untersucht, ob eine Optimierung der Pa-
rameter des Reglers mit Hilfe eines genetischen Algorithmus (GA) das Betriebsverhalten
weiter verbessern kann.
Das Powermanagement wird für diverse Konfigurationen und Optimierungsmethoden ver-
glichen und analysiert. Die Ergebnisse werden hinsichtlich des Kriteriums verglichen, die
Fahrzeugbatterie möglichst optimal zu entlasten. Ziel dieses Kapitels ist es, die Anwend-
barkeit eines Fuzzy-Reglers in Bezug auf ein Batterie-Stützungssystem zu zeigen und das
Zusammenwirken mit einem GA zu untersuchen. Nicht Ziel dieser Untersuchung ist es da-
gegen, verschiedene Arten von Fuzzy-Reglern oder genetischen Algorithmen zu vergleichen
und zu analysieren. Teile dieses Kapitels sind bereits vorab veröffentlicht worden [107].
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7.1 Stand der Technik
Einige Autoren haben bereits die Entwicklung eines Powermanagements für Fahrzeuge mit
mehreren Energiequellen beschrieben [107–112]. Einige dieser Beiträge werden im Folgen-
den näher beschrieben.
In [108] wird ein fuzzy-geregeltes Powermanagement für ein Fahrzeug mit drei Energie-
speichern beschrieben. Als Hauptquelle dient eine Brennstoffzelle, zusätzlich werden eine
Batterie und Doppelschichtkondensatoren verwendet. Alle drei Energiequellen speisen dabei
einen DC/DC-Wandler mit mehreren Eingängen. Da die Brennstoffzelle eine träge Reaktion
auf Lastsprünge aufweist und Spitzenströme in der Batterie verhindert werden sollen, wird
der Energiefluss mit dem Fuzzy-Regler derart geregelt, dass durch die Doppelschichtkonden-
satoren eine Glättung der Zwischenkreisspannung und des Leistungsverlaufes in den anderen
Energiespeichern erreicht werden kann. Die gute Performance der Regelung wird gezeigt.
In [109] wird ein Powermanagement verwendet, um die Regelung einer Brennstoffzelle in
einem Brennstoffzellen-Fahrzeug mit Hilfe zweier Fuzzy-Regler zu realisieren. Dabei wird
die Regelung des Luftstromes mit Hilfe eines Fuzzy-Reglers implementiert und gezeigt, dass
bei Verwendung dieser nichtlinearen Regelung weniger Energie für den Kompressor benötigt
wird, was insbesondere durch das Fehlen von Überschwingern bei Sollwertsprüngen begrün-
det wird. Weiter wird der Arbeitspunkt der Brennstoffzelle über einen zweiten Fuzzy-Regler
eingestellt.
Ein fuzzy-geregeltes Powermanagement für Hybridfahrzeuge wird in [110] implementiert.
Es definiert in Abhängigkeit vom Ladezustand der Batterie, von der Momentenvorgabe des
Fahrers und von der aktuellen Drehzahl die Leistungsaufteilung zwischen Elektromaschine
und Verbrennungsmotor. Die Wirkungsgrad-Kennfelder der einzelnen Komponenten werden
dabei als Grundlage für die Reglerauslegung verwendet. Es wird gezeigt, dass der Kraft-
stoffverbrauch reduziert und die Batterie immer in einem optimalen Ladezustandsbereich
gehalten werden kann.
In [111] wird ein Powermanagement mit Fuzzy-Regler erfolgreich implementiert, um in
einem Serien-Hybrid Fahrzeug den Leistungsfluss aus der Batterie so zu regeln, dass der
Verbrennungsmotor im optimalen Wirkungsgradbereich betrieben werden kann.
Genetische Fuzzy-Optimierungen wurden bisher außerhalb der Fahrzeugtechnik angewen-
det, z.B. bei der Regelung einer Wasserpumpe [113] oder in [114], wo ein kombiniertes
Tuning der Membership-Funktionen und der Regeln eines Fuzzy-Reglers vorgestellt wird.
Ein neuronales Netz zur Optimierung eines Powermanagements im Fahrzeug wird lediglich
in [7] beschrieben. Dort wird der Energiefluss aus einem Doppelschichtkondensator, der eine
Brennstoffzelle unterstützt, optimiert.
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Auf diesen Ergebnissen aufbauend werden im Folgenden die unterschiedlichen Regelungs-
methoden in Bezug auf die hier vorliegende Anwendung eingeordnet.
7.2 Einordnung möglicher Regelungsmethoden zur Realisierung eines
Powermanagements
Neuronale Netzwerke, deren Funktionsweise ausführlich in [115] beschrieben wird, kom-
men zur Realisierung eines Powermanagements in Fahrzeugen kaum zum Einsatz. Nachtei-
lig an dieser Methode wirkt sich aus, dass die Parameter eines solchen Netzwerkes vollstän-
dig angelernt bzw. antrainiert werden müssen. Demzufolge hängt der Erfolg stark von den
Trainingsbedingungen ab. Wenn während der Trainingsphase Informationen fehlen, dann
fällt das Netzwerk in bestimmten Betriebspunkten Entscheidungen, welche nicht auf antrai-
nierten Erfahrungen basieren [116]. Zudem ist die Problemanalyse bei neuronalen Netzen
kritisch, da die Netze normalerweise aus mehreren Schichten bestehen und es bei falschen
Entscheidungen kaum möglich ist, die exakte Ursache der Fehlentscheidungen im Netzwerk
zu finden und zu beheben [116].
Eine Fuzzy-Regelung dagegen ist eine etablierte Methode, um Systeme zu regeln, deren
mathematische oder physikalische Modelle nicht bekannt oder zu komplex sind, um damit
zu arbeiten. Eines dieser möglichen Einsatzbereiche ist das übergeordnete Energie- oder
Leistungsmanagement in Fahrzeugen mit mehreren Energiespeichern, in denen ein Fuzzy-
Regler aufgrund eines fehlenden physikalischen Modells zur Berechnung des optimalen Be-
triebsverhaltens eingesetzt werden kann. In Kap. 7.1 wurden die in der Literatur in diesem
Bereich existierenden Beiträge bereits beschrieben.
Hier wird aus den genannten Gründen die Fuzzy-Regelung als vielversprechendste Möglich-
keit zur Regelung des Leistungsflusses in einem Antriebssystem eines Elektrofahrzeuges mit
zwei Energiespeichern ausgewählt, um den Leistungsfluss im Batterie-Stützungssystem zu
regeln. Weiterhin wird als Neuerung zu vorhandenen Veröffentlichungen analysiert, inwie-
weit der Betrieb des Reglers in einem solchen System durch den Einsatz eines genetischen
Algorithmus verbessert werden kann.
7.3 Entwicklung eines Fuzzy-Reglers zur optimalen Regelung des
Leistungsflusses im Batterie-Stützungssystem
Das Ziel des zu entwickelnden Powermanagements für ein System, wie es in Kap. 2.1 be-
schrieben wird, ist, den Energie- bzw. Leistungsfluss zwischen dem Batterie-Stützungssystem
und dem Antriebssystem unter Berücksichtigung der Batterie zu steuern. Zum einen gehört
dazu, die Bremsenergie des Fahrzeuges aufzunehmen und zum anderen, einen bestimmten
Teil der gespeicherten Energie während der Beschleunigung zurück ins System zu geben.
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Weiterhin ist eine zusätzliche Nachladung des DSK über die Batterie möglich. Um ein gutes
Verhalten zu erreichen und die Batterie optimal zu entlasten, sollte das Powermanagement
in Abhängigkeit von entscheidenden Betriebsparametern beeinflusst werden können. Einer
dieser wichtigen Parameter ist der Ladezustand des DSK, welcher maßgeblich für die Auf-
nahmefähigkeit und Verfügbarkeit der gespeicherten Energie ist (vgl. Kap. 4). Es wird hier
das in Kap. 4.7 ausgelegte DSK-Modul verwendet. Desweiteren wird die Fahrzeuggeschwin-
digkeit benötigt, welche über die kinetische Energie im Fahrzeug EFZ gemäß (7.1) die zu er-
wartende Bremsenergie definiert, wobei mFZ die beladungsabhängige Masse des Fahrzeugs
und v die Fahrzeuggeschwindigkeit darstellt (vgl. Tab. 2.1).
EFZ =
1
2
·mFZ · v2 (7.1)
Die Höhe des momentanen Bedarfs an einer Batterie-Unterstützung wird abhängig von der
dem Fahrzeug abgeforderten Leistung bzw. dem Laststrom vorgegeben. Der Ausgangspa-
rameter in dieser übergeordneten Regelung ist der Referenzwert I∗1 für den Strom, der im
DC/DC-Wandler fließt.
7.3.1 Randbedingungen zur Verwendung eines Fuzzy-Reglers im
Batterie-Stützungssystem
Der Fuzzy-Regler soll aktiv sein, solange der Laststrom ILast nicht negativ ist, also keine
Energie zurückgespeist wird. Während der Rekuperation soll die verfügbare Leistung vom
Batterie-Stützungssystem aufgenommen werden, um die Effizienz zu maximieren und die
Batterie möglichst stark zu entlasten. Der Sollwert I∗1 wird demzufolge gleichgesetzt mit
dem negativen momentanen Laststrom −ILast . Das DSK-Modul wird dabei geladen, solan-
ge die maximal erlaubte Spannung nicht überschritten wird. Wird die maximale Spannung
erreicht, so wird I∗1 zu null gesetzt. Äquivalent dazu existiert eine minimale Spannung, die
bedingt durch die verwendete Wandler-Topologie nicht unterschritten werden kann. Fällt die
DSK-Spannung unterhalb dieser Grenze, so kann das BSS lediglich geladen werden. Für die-
sen ungewollten Fall muss die Batterie den gesamten Leistungsbedarf des Antriebssystems
decken.
7.3.2 Definition der Eingangsgrößen und Membership-Funktionen
Zunächst werden die Eingangsparameter des Fuzzy-Reglers in sogenannte Membership-
Funktionen klassifiziert. Die in Abb. 7.1 dargestellten Parameter DSK-Spannung UModul ,
Geschwindigkeit v und Laststrom ILast werden in sprachliche Beschreibungen eingeordnet.
Diese werden allgemein bezeichnet als Zustände wie „negative big“ (NB), „negative small“
(NS), „medium“ (M), „positive small“ (PS), „positive big“ (PB) [114, 117]. Die Anzahl der
möglichen Zustände pro Parameter kann dabei frei gewählt werden. Eine hohe Anzahl an
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Zuständen sorgt für eine hohe Auflösung, gleichzeitig aber auch für einen Anstieg des Re-
chenaufwandes.
Es gibt mehrere Möglichkeiten, die Form der Membership-Funktionen zu wählen. Diese
können z.B. dreieckförmig, trapezförmig und Gauss-verteilt sein. Hier werden aufgrund der
geringeren Rechenkomplexität für die Eingangsparameter dreieck- und trapezförmige Funk-
tionen verwendet.
Der Ausgangsparameter I1, der hier den Sollwert für den DC/DC-Wandler darstellt, wird als
Strichfunktion, auch Singleton-Funktion genannt, realisiert, um die Erstellung der Regeln zu
vereinfachen. Bei der Verwendung von Strichfunktionen existieren für diesen Parameter, wie
in Abb. 7.1 d) gezeigt ist, nur diskrete Zustände, die jeweils die volle Gewichtung besitzen.
Vorteilhaft daran ist, dass die Fuzzy-Regeln für diesen Fall direkt alle möglichen Zustände
der Strichfunktionen annehmen können, wie im nächsten Unterkapitel erläutert wird. Für
das Beispiel aus Abb. 7.1 könnten die Regeln also fünf verschiedene Werte annehmen. Die
normierte Parameter-Einteilung in ihre möglichen Zustände ist in Abb. 7.1 dargestellt.
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Abb. 7.1: Membership-Funktionen für die verwendeten Parameter des Fuzzy-Reglers a)
UModul , b) v, c) ILast , d) I1 (markiert: Beispiel-Betriebspunkt)
Entsprechend den Membership-Funktionen können die Parameter in Fuzzy-Logik transfor-
miert werden. Mit den vom Betriebspunkt abhängigen Einzel-Gewichtungen der einzelnen
Funktionen, welche zwischen 0 und 1 liegen können, wird die Gewichtung einer bestimmten
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Zustandskombination µxyz(UModul,v, ILast) gemäß (7.2) berechnet, wobei x, y und z jeweils
einen möglichen Zustand wie NB, PB, etc. der entsprechenden Parameter bezeichnet. Die
Einzelgewichtungen jeder möglichen Zustandskombination werden dabei miteinander mul-
tipliziert.
µxyz(UModul,v, ILast) = µx(UModul) ·µy(v) ·µz(ILast) (7.2)
Für jede mögliche Kombination können die Einträge in eine dreidimensionale Gewichtsma-
trix W geschrieben werden. Diese beinhaltet gemäß Gleichung (7.3) NW Einträge, wobei
Nx, f uzzy jeweils die Anzahl der möglichen Zustände für einen Parameter x angibt. Hier ergibt
sich für NW ein Wert von 36.
NW = NDSK, f uzzy ·Nv, f uzzy ·NLast, f uzzy (7.3)
7.3.3 Definition der Fuzzy-Regeln
Die Fuzzy-Regeln ordnen jeder möglichen Kombination von Parameter-Zuständen einen de-
finierten Ausgangswert, also in dieser Anwendung einen Strom-Sollwert, zu. Diese Werte
werden in der Regelmatrix R eingetragen, deren Struktur und Größe denen der Gewichtsma-
trix W entspricht.
Bei dem hier zu entwickelnden Fuzzy-System sind die Fuzzy-Regeln äquivalent zu dem Soll-
wert des Stromes des DC/DC-Wandlers. Die Regeln können Werte innerhalb des erlaubten
Strombereiches des DC/DC-Wandlers annehmen und werden, wie schon oben beschrieben,
den Singeltons zugeordnet. Es gibt hier also fünf verschiedene Fuzzy-Regeln.
Jeder der möglichen Zustandskombinationen muss eine der Regeln zugeordnet werden. Die-
se Einstellung wird im Allgemeinen per Hand durchgeführt. Für diese Zuordnung ist sinn-
vollerweise Fachwissen oder Erfahrung über das zu regelnde System notwendig.
7.3.4 Defuzzifizierung der Ergebnismatrix
Um einen Ausgangswert zu erhalten, müssen die Gewichtsmatrix und die Regelmatrix Ele-
ment für Element multipliziert werden. Es entsteht Matrix C. Es gilt:
Ci jk =Wi jk ·Ri jk∀ i = 1..NDSK, f uzzy, j = 1..Nv, f uzzy,k = 1..NLast, f uzzy (7.4)
Der Sollwert des Stromes folgt aus dem Ergebnis der Summierung aller Einträge der Matrix
C:
I∗1 =
NDSK, f uzzy
∑
i=1
Nv, f uzzy
∑
j=1
NLast, f uzzy
∑
k=1
Ci jk (7.5)
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In Tab. 7.1 und Tab. 7.2 werden Teile der Matrizen für ILast =PS beispielhaft für den Betriebs-
punkt dargestellt, der in Abb. 7.1 markiert ist. Vergleichbare Matrizen können äquivalent
dazu für jeden möglichen anderen Wert von ILast angegeben werden.
PPPPPPPUModul
v
NB M PB
NB µ111 = 0 µ112 = 0 µ113 = 0
M µ121 = 0 µ122 = 0 µ123 = 0
PB µ131 = 0 µ132 = 1 µ133 = 0
Tab. 7.1: Auszug aus Gewichtsmatrix W (ILast =PS)
PPPPPPPUModul
v
NB M PB
NB R111 = M R112 = M R113 = PS
M R121 = PS R122 = PS R123 = PS
PB R131 = PM R132 = PM R133 = PM
Tab. 7.2: Auszug aus Regelmatrix R (ILast =PS)
Der Sollwert des DC/DC-Wandlers wird gemäß (7.6) berechnet, hier mit dem Beispiel aus
Abb. 7.1.
I∗1 =
NDSK, f uzzy
∑
i=1
Nv, f uzzy
∑
j=1
NLast, f uzzy
∑
k=1
Ci jk
=C132
= µ132 ·R132
= 1 ·0,66 · I1 (7.6)
7.4 Untersuchung der Optimierung von Fuzzy-Reglern durch
Verwendung eines genetischen Algorithmus
Membership-Funktionen und Fuzzy-Regeln können von Personen vorgegeben bzw. definiert
werden, die Fachkenntnisse und Erfahrungen bezogen auf das zu regelnde System besit-
zen. Dabei ist es nahezu unmöglich, den besten Parametersatz aus einer nahezu unendlich
großen Menge an Möglichkeiten zu finden. Deswegen wird hier untersucht, ob ein geneti-
scher Algorithmus, der selbstständig Parameter hinsichtlich einer Zielfunktion optimiert, das
Betriebsverhalten des Fuzzy-Reglers weiter verbessern kann.
Das Funktionsprinzip von genetischen Algorithmen entspricht dem der natürlichen Evolu-
tion. Der Fortpflanzungserfolg ist dabei abhängig von der Leistungsfähigkeit der Genome.
Leistungsfähige Genome überleben mehrere Generationen, schwache Genome werden aus-
sortiert.
7 REALISIERUNG EINES POWERMANAGEMENTS ZUR LEISTUNGSREGELUNG IM
FAHRZEUG 122
Im Folgenden wird ein kurzer Überblick über die einzelnen Schritte innerhalb eines gene-
tischen Algorithmus gegeben. Grundlagen zu genetischen Algorithmen werden ausführlich
in [118, 119] erläutert.
7.4.1 Beschreibung von Fortpflanzung und Mutation
Zunächst wird eine Anfangspopulation von Genomen sowie die Größe der Population npop
definiert. Bezogen auf einen Fuzzy-Regler könnten diese Genome z.B. die Fuzzy-Regeln
oder die flexiblen Grenzen der Membership-Funktionen darstellen. Zur einfacheren Rech-
nung werden die Werte der Genome in binäre Daten umgewandelt.
Um eine neue „bessere“ Generation von Genomen zu erhalten, ist die Fortpflanzung not-
wendig. Dabei gibt es mehrere Möglichkeiten der Realisierung einer solchen Genom-Fort-
pflanzung. Hier wird das sogenannte „Selective Breeding“ angewendet [120]. Bei dieser
Methode entstehen zunächst aus jeweils zwei Eltern-Genomen Nachwuchs-Genome. Nach
der Fortpflanzung wird die Fitness von allen Eltern- und Kind-Genomen berechnet. Die bes-
ten Genome werden in die nächste Generation übertragen. Diese Methode wird gewählt, da
sie die einzige ist, die garantiert, dass alle besten Genome noch in der nächsten Generation
verbleiben. In [120] wird diese Methode beschrieben und erfolgreich angewendet.
Neue Kinder-Genome entstehen, indem zwei Eltern-Genome gekreuzt werden. Die Wahr-
scheinlichkeit der Fortpflanzung wird über die Fortpflanzungswahrscheinlichkeit prep defi-
niert. Die hier verwendete „Crossover“ Kreuzungsmethode produziert Nachwuchs-Genome,
in dem jeweils einzelne Bits der beiden Eltern-Genome im neuen Genom angeordnet wer-
den [118]. Das ausgewählte Elternpaar erzeugt zwei Nachwuchs-Genome, wobei die beiden
Nachwuchs-Genome die einzelnen Bits nicht vom selben Eltern-Genom beziehen. Bezieht
z.B. das erste Nachwuchs-Genom seinen ersten Biteintrag vom ersten Eltern-Genom, so be-
zieht das zweite Nachwuchs-Genom seinen ersten Biteintrag vom zweiten Eltern-Genom.
Die Crossover-Maske wird dabei zufällig in jeder Generation neu definiert. Insgesamt befin-
den sich dann nach der Fortpflanzung zunächst npop ·(1+2 · prep) Genome in der Population.
In Abb. 7.2 a) wird beispielhaft ein Fortpflanzungsprozess mit der Crossover-Methode dar-
gestellt.
In einem genetischen Algorithmus besteht die Notwendigkeit einer Bit-Mutation. Aufgrund
der Abhängigkeit von den Eltern-Genomen bzw. der Anfangs-Population ist es nicht mög-
lich, allein durch Fortpflanzung jeden möglichen Bit-Zustand zu erhalten. Das globale Opti-
mum kann so nicht erreicht werden. Deswegen wird die Mutation verwendet, um Parameter-
Zustände zu erhalten, die nicht nur durch die Eltern-Genome realisierbar wären. Die Mutati-
on wird dabei gemäß der beliebig definierbaren Mutationswahrscheinlichkeit durchgeführt.
Ein Beispiel der bitweisen Mutation ist in Abb. 7.2 b) dargestellt.
7 REALISIERUNG EINES POWERMANAGEMENTS ZUR LEISTUNGSREGELUNG IM
FAHRZEUG 123
Mutation
0 1 1 0 1 0 0 1 0 1 1
0 1 1 0 0 0 0 1 0 1 1
0  1  1  0  1  0  0  1  0  1  1
Eltern-Genome
Crossover-Maske
Nachwuchs-Genome
a) b) 
Abb. 7.2: a) Darstellung der Fortpflanzung über Crossover-Maske, b) Darstellung der
Genom-Mutation
7.4.2 Herleitung einer Straf-Funktion für die genetische Optimierung
Um Informationen über die Leistungsfähigkeit eines Parameter-Satzes zu erhalten, muss eine
Fitness-Funktion bzw. eine Straf-Funktion definiert werden.
Für diese Anwendung müssen diverse Optimierungs-Kriterien beachtet werden. Das erste
Ziel ist es, die Fahrzeug-Batterie so stark wie möglich zu entlasten. Für die Belastung ist
dabei der Effektivwert des Batteriestromes ein sinnvoller Indikator. Ein hoher Effektivwert
verursacht höhere Verluste und eine stärkere Erwärmung der Batterie. Demzufolge sollten
ein hoher Effektivwert des Batteriestromes und ein hoher maximaler Batteriestrom die Be-
strafungsfunktion erhöhen. Desweiteren sollte das regenerative Bremsen beachtet werden.
Ziel ist es, dass die verfügbare Bremsenergie im BSS statt in der Batterie gespeichert wird.
So lässt sich ein durch die hohe Bremsleistung verursachter starker Spannungsabfall und Ga-
sung in der Batterie verhindern, die beim Überschreiten der Zersetzungsspannung auftritt.
Der Ladezustand des DSK-Moduls muss demzufolge so geregelt werden, dass die gesam-
te verfügbare Bremsenergie aufgenommen werden kann. Ein negativer Batteriestrom erhöht
somit auch den Wert der Straf-Funktion.
Um die Straf-Funktion zu berechnen, müssen die Leistungsverläufe innerhalb eines Fahrzeug-
Lastzyklus bekannt sein. Für diese Anwendung wird eine zufällige Zusammenstellung von
einigen Lastzyklen für verschiedene Traglasten des Flurförderzeuges, bestehend aus Pha-
sen der Beschleunigung, konstanter Geschwindigkeit und Rekuperation sowie Pausen ver-
wendet, was als Lastzyklus 1 (LZ1) bezeichnet wird. Der Verlauf von LZ1 befindet sich in
Abb. 7.3.
Der Batteriestrom-Effektivwert I˜Bat wird gemäß (7.7) berechnet, wobei TLZ die Länge ei-
nes Lastzyklus darstellt. I∗1 (t) wird direkt vom Fuzzy-Regler vorgegeben und ist demzufol-
ge abhängig vom verwendeten Parametersatz. Der zu erwartende Batteriestrom kann direkt
über (7.8) angegeben werden. Die Bestrafung eines negativen Batteriestromes wird durch
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Abb. 7.3: Stromverläufe des Flurförderfahrzeug-Lastprofils LZ1
die Summierung des quadrierten Batteriestromes bei negativem Batteriestrom realisiert. Die
Berechnung erfolgt über (7.9) und (7.10).
I˜Bat =
√
1
TLZ
∫ TLZ
t=0
I2Bat(t)dt (7.7)
IBat(t) = ILast(t)+ I∗1 (t) (7.8)
I˜rek,Bat =
√
1
TLZ
∫ TLZ
t=0
Irek,Bat(t)2dt (7.9)
Irek,Bat(t) =
{
0, falls IBat ≥ 0
IBat , falls IBat < 0
(7.10)
Die Straf-Funktion fP wird gemäß (7.11) ausgewählt, wobei IˆBat den maximal auftreten-
den Strom und c1−3,Stra f beliebige Konstanten bezeichnen, mit denen die Gewichtung der
einzelnen Bestrafungs-Parameter eingestellt werden kann.
fP = c1,Stra f · I˜Bat + c2,Stra f · IˆBat + c3,Stra f · I˜rek,Bat (7.11)
Der GA versucht durch die Fortpflanzung und die damit verbundene Erstellung von neuen
Parametersätzen über mehrere Generationen die Funktion fP zu minimieren. Die Genome
mit den kleinsten Straf-Werten überleben und erreichen die nächste Generation. Der voll-
ständige Ablauf eines solchen Algorithmus wird in Abb. 7.4 gezeigt und im Folgenden er-
klärt.
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Abb. 7.4: Ablaufdiagramm des genetischen Algorithmus
Zunächst wird eine Anfangspopulation von Parametersätzen zufällig generiert (Schritt 1).
Von dieser Anfangspopulation aus findet die Fortpflanzung statt. Somit befinden sich im
folgenden Genom-Pool sowohl die Eltern-Genome, die zunächst identisch mit der Anfangs-
population sind, als auch die Nachwuchs-Genome (Schritt 2). Bei den Nachwuchs-Genomen
findet zufällige Mutation statt.
Anschließend wird von allen sich im Pool befindenden Genomen die Fitnessfunktion fP be-
rechnet (Schritt 3). Die Genome mit der höchsten Fitness werden ausgewählt und in den Pool
der nächsten Generation übergeben. Dabei wird nicht zwischen Eltern- und Nachwuchs-
Genomen unterschieden, nur die beste Fitness zählt bei der Auswahl (Schritt 4).
Der Kreislauf beginnt in der neuen Generation von vorne. Es wiederholen sich die Schritte
2 bis 4, bis die Abbruchbedingung erreicht ist. Die Abbruchbedingung kann z.B. durch eine
minimal erreichte durchschnittliche Fitness aller Genome oder eine bestimmte Anzahl an
Generationsdurchläufen erreicht werden.
7.5 Verwendung eines genetischen Algorithmus zur Optimierung eines
Fuzzy-Reglers
Es gibt diverse Möglichkeiten, wie ein genetischer Algorithmus zur Optimierung eines Fuzzy-
Reglers (FR) eingesetzt werden kann. Die Möglichkeiten werden im Folgenden kurz be-
schrieben.
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7.5.1 Fuzzy Regler ohne Optimierung
Hier werden die Membership-Funktionen sowie die Fuzzy-Regeln manuell definiert. Ein ge-
netischer Algorithmus zur Optimierung wird nicht verwendet. Diese Methode dient als Re-
ferenzmethode, um später den Einfluss der genetischen Optimierung analysieren zu können.
Dieser Regler wird im Folgenden mit FR1 bezeichnet.
7.5.2 Fuzzy Regler mit Optimierung der Membership-Funktionen bzw. Optimierung
der Fuzzy-Regeln bei begrenzter Variationsbreite
Hier werden die Membership-Funktionen und die Fuzzy-Regeln zunächst manuell definiert.
Danach werden die Parameter mit Hilfe eines genetischen Algorithmus optimiert.
Abb. 7.5 a) zeigt, wie die Membership-Funktionen für die normierte DSK-Spannung geän-
dert werden können, b) zeigt ein mögliches Ergebnis nach der Optimierung. Der GA definiert
also die Steigung der Dreiecksfunktionen und die Breite der Trapeze. Desweiteren kann der
GA die Ströme in den Regeln des Fuzzy-Reglers variieren.
Die Parameter können bei dieser Methode nicht beliebig verändert werden. Es gibt eine vor-
definierte Variationsbreite, in der sie durch den GA variiert werden können. Die Variations-
breite wird hier zu ±20% des vordefinierten Wertes eingestellt, um eine sinnvolle Lösung
zu garantieren. Diese Art der Optimierung kann auf die Membership-Funktionen (FR2), die
Regeln (FR3) oder auf beide (FR4) angewendet werden.
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Abb. 7.5: Beispiel: Optimierung der normierten DSK Membership-Funktion a) Startfunktio-
nen, b) GA optimierte Funktionen
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7.5.3 Fuzzy-Regler mit festen Membership-Funktionen und Optimierung der
Fuzzy-Regeln bei unbegrenzter Variationsbreite
Hier werden nur die Membership-Funktionen manuell definiert. Danach werden die Regeln
von einem GA erstellt, ohne die Variationsbreite dabei zu begrenzen. Alle Regeln können
also zwischen minimal und maximal erlaubtem Strom des DC/DC-Wandlers variieren. Eine
sinnvolle Basis ist dabei nicht garantiert. Dieser Regler wird im Folgenden mit FR5 bezeich-
net. Die Notation der verschiedenen Fuzzy-Regler ist in Tab. 7.3 aufgelistet.
Notation GA Optimierung
der Membership-
Funktionen
GA Optimierung
der Regeln
Begrenzung
Variationsbreite
FR 1 nein nein -
FR 2 ja nein ja
FR 3 nein ja ja
FR 4 ja ja ja
FR 5 nein ja nein
Tab. 7.3: Notation verschiedener Fuzzy-Regler mit unterschiedlichen Optimierungsmetho-
den
7.5.4 Implementierung des Algorithmus
Die elektrischen Zusammenhänge der Systemkomponenten im betrachteten Antriebssystem
können, wie auch die genetische Parameter-Optimierung, in einer Simulations-Umgebung
programmiert werden. Um die Straf-Funktion eines Parameter-Satzes berechnen zu können,
müssen in jedem Simulationsschritt alle Systemgrößen bekannt sein. Gleichzeitig muss der
Fuzzy-Regler in jedem Simulationsschritt einen neuen Sollwert für den DC/DC-Wandler
bereitstellen.
Zur Berechnung der Fitness-Funktion wird jeweils ein Lastzyklus mit dem zu testenden Pa-
rametersatz durchsimuliert. Die Programmstruktur mit den unterschiedlichen Schritten ist in
Abb. 7.6 ersichtlich. Die Funktionsweise wird im Folgenden erklärt.
Zunächst werden durch den Benutzer die Daten eines Lastzyklus eingegeben, für den der
Betrieb des Batterie-Stützungssystems optimiert werden soll.
Die Hauptfunktion erzeugt die Parameter-Strings und realisiert die Fortpflanzung sowie die
Mutation der Genome. Der Parameter-String wird in Schritt 1 zum Fuzzy-Regler gesendet.
In Schritt 2 berechnet das physikalische Modell UModul , ILast und v. Diese Parameter werden
dem Fuzzy-Regler übergeben, der nun mit den physikalischen Größen und dem Parameter-
satz I∗1 berechnen kann. I
∗
1 wird dem physikalischen Modell übergeben und IBat kann berech-
net werden. In Schritt 3 wird IBat der Straf-Funktion übergeben. Die Schritte zwei und drei
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Abb. 7.6: Blockdiagramm des Programmes zur Fuzzy-Parameter Optimierung
werden wiederholt, bis der komplette Lastzyklus abgearbeitet worden ist. Die Anzahl der
Rechenschritte ist abhängig von der Schrittweite des Lastzyklus TSchritt,LZ und der Gesamt-
länge des Lastzyklus TLZ . Die Fitness eines Parameter-Strings wird berechnet und in Schritt
4 der GA Funktion übergeben. Das Programm wird nun mit Schritt 1 fortgesetzt. Nach einer
vordefinierten Anzahl an Generationen nGen wird der beste entstandene Parametersatz an den
Benutzer übergeben.
Insgesamt muss die Fuzzy-Funktion gemäß (7.12) nFuzzy mal ausgeführt werden. Dabei be-
zeichnet nPop die Größe der Population, prep die Fortpflanzungswahrscheinlichkeit und pmut
die Mutationswahrscheinlichkeit.
nFuzzy = nPop · (2 · prep+1) ·nGen · TLZTSchritt,LZ (7.12)
Nimmt man die verwendeten Simulationsparameter an, die in Tab. 7.4 aufgelistet sind, muss
die Fuzzy-Funktion näherungsweise 48 Millionen mal ausgeführt werden. Der Zeitaufwand
dafür ist sehr hoch. Da die Parameter-Optimierung jedoch offline stattfindet, kann dieser
Zeitaufwand toleriert werden.
nPop prep pmut UDSK,max UDSK,min CDSK TLZ TSchritt,LZ nGen
100 0,6 0,01 37,8 V 25,5 V 43,3 F 500 s 0,1 s 60
Tab. 7.4: Verwendete Parameter zur genetischen Optimierung des Fuzzy-Reglers
Der Erfolg der auf verschiedene Weise entworfenen Powermanagements kann direkt vergli-
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chen werden, indem der jeweils erhaltene Fuzzy-Regler in der Simulation auf verschiedene
Lastzyklen angewendet wird. Wie oben erwähnt, wird hier die Performance für den Lastzy-
klus LZ 1 bezüglich maximaler Batterie-Entlastung optimiert.
Im realen Fahrzeugbetrieb ändern sich die Lastzyklen und entsprechen nicht genau dem op-
timierten. Deswegen wird zum Test der Parameter ein neues, zufälliges Lastprofil LZ 2 durch
Aneinanderreihung von mehreren Lastzyklen erstellt. Dieses Profil ist zuvor nicht Grundla-
ge der Parameter-Optimierung gewesen. LZ 2 befindet sich im Anhang. Die Fuzzy-Regler
werden zum Vergleich sowohl auf den zur Optimierung als Grundlage verwendeten LZ 1 als
auch auf LZ 2 angewendet. So kann eine aussagekräftigere Bewertung des Erfolges der ver-
schiedenen Optimierungsmethoden durchgeführt werden. Durch diese Analyse kann zudem
die Praxistauglichkeit des Powermanagements analysiert werden.
7.6 Simulativer Vergleich verschiedener Fuzzy-Regler
Der Effekt der genetischen Optimierung auf die Fitness der Genome bzw. Parametersätze ist
in Abb. 7.7 a) gezeigt. Dort wird die normierte durchschnittliche Straf-Funktion der Genome
in der jeweiligen Generation aufgezeigt.
a) b)
Durchgang
Durchgang
Durchgang
Durchgang
Durchgang
Abb. 7.7: Simulation der genetischen Optimierung, a) Normierter berechneter Durchschnitts-
wert der Straf-Funktion fP für verschiedene Optimierungsmethoden, b) Normierter berech-
neter Durchschnittswert der Straf-Funktion fP für dieselbe Optimierungsmethode FR2 bei
verschiedenen Durchläufen
Mit steigender Generationenzahl sinkt der Wert der Straf-Funktion deutlich. Es ist zudem
ersichtlich, dass sich die durchschnittliche Fitness aufgrund derselben Membership- und
Regel-Basis zwischen FR2-FR4 nicht stark unterscheidet. Dagegen ist die Fitness im ge-
samten Bereich bei einem unbegrenzten Regel-Tuning deutlich schlechter. Von Beginn an
führt das Fehlen einer sinnvollen Basis nur zu einem geringen Erfolg.
Aus den Verläufen in Abb. 7.7 b) kann geschlossen werden, dass der Erfolg eines GA trotz
Anwendung derselben Optimierungsmethode in verschiedenen Durchgängen aufgrund der
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zufällig generierten Anfangspopulation und der zufälligen Fortpflanzung gering variieren
kann. Deswegen werden mehrere Durchgänge empfohlen, um das beste Ergebnis zu errei-
chen.
Die unterschiedlichen Fuzzy-Regler werden im Folgenden analysiert und getestet. In
Abb. 7.8 a) sind Auszüge der Verläufe im Betrieb unter der Belastung mit LZ2 mit ver-
schiedenen Fuzzy-Reglern dargestellt. Es werden jeweils der Laststrom, der Batteriestrom
und der Strom des BSS gezeigt. Der Laststrom stellt dabei die Addition des Batteriestromes
und des BSS-Stromes dar. Der Batteriestrom ist während der Beschleunigung zu jeder Zeit
deutlich geringer als der gesamte Laststrom. Die Batteriebelastung kann reduziert werden.
Desweiteren ist ersichtlich, dass die Batterieleistung zu keinem Zeitpunkt negativ wird. In
Abb. 7.9 wird die Spannung über dem DSK-Modul dargestellt. Die Spannung befindet sich
bei Anwendung der Fuzzy-Regler unabhängig von der Optimierungsart immer innerhalb des
erlaubten Bereiches.
a) b)
c) d)
I/
I N
I/
I N
I/
I N
I/
I N
Abb. 7.8: Simulationsergebnisse der Stromverteilung in LZ 2: Vergleich zwischen Fuzzy-
Regler ohne GA-Optimierung mit verschiedenen Optimierungsvarianten, rot: ILast , blau: IBat ,
grün: I1, durchgezogene Kurven: Betrieb mit FR1, gepunktete Kurven: Verwendung von a)
FR2, b) FR3, c) FR4, d) FR5
In Tab. 7.5 und Tab. 7.6 sind die berechneten Effektivwerte des Batteriestromes und der ma-
ximal auftretende Batteriestrom über den gesamten Simulationszeitraum zu den jeweiligen
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Abb. 7.9: Simulationsergebnisse der DSK-Spannung unter Verwendung unterschiedlich op-
timierter Fuzzy-Regler unter Anwendung von LZ 2
Optimierungsmethoden aufgelistet. Die Ergebnisse werden sowohl für den Betrieb mit LZ 1
als auch mit LZ 2 angegeben.
Typ I˜Bat/IN IˆBat/IN Veränderung (I˜Bat)[%] Veränderung (IˆBat)[%]
FR 1 0,419 0,875 0 0
FR 2 0,41 0,75 -2,1 -14,3
FR 3 0,419 0,78 0 -10,9
FR 4 0,415 0,69 -1 -21,1
FR 5 0,462 1,3 +10,1 +48,6
Tab. 7.5: Simulationsergebnisse: Vergleich der Batterie-Entlastung beim Betrieb mit unter-
schiedlichen Fuzzy-Reglern (mit LZ 1)
Typ I˜Bat/IN IˆBat/IN Veränderung (I˜Bat)[%] Veränderung (IˆBat)[%]
FR 1 0,417 0,875 0 0
FR 2 0,412 0,75 -1,2 -14,3
FR 3 0,416 0,78 -0,2 -10,9
FR 4 0,413 0,69 -1 -21,1
FR 5 0,474 1,375 +13,7 +57,1
Tab. 7.6: Simulationsergebnisse: Vergleich der Batterie-Entlastung beim Betrieb mit unter-
schiedlichen Fuzzy-Reglern (mit LZ 2)
Der Einfluss der unterschiedlichen Methoden auf den Batteriestrom-Effektivwert ist dabei
nicht sehr groß. Lediglich beim Betrieb mit FR5 ist der Effektivwert deutlich größer als
beim Betrieb mit den anderen Reglern. Der Unterschied im maximal auftretenden Strom
ist dagegen etwas größer, der maximale Strom kann um bis zu 21% verringert werden. Die
Abweichung zwischen FR4 und FR5 beträgt hier sogar fast 80 Prozentpunkte.
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Anhand der dargestellten Simulationsergebnisse lässt sich zeigen, dass die genetisch opti-
mierten Fuzzy-Regler im Vergleich zum nichtoptimierten Fall Verbesserungen bei der Re-
duzierung des Spitzenwertes des Batteriestromes bewirken, solange dem Fuzzy-Regler bei
der genetischen Optimierung eine sinnvolle Basis vorgegeben wird. Durch die Basis wird
die mögliche Variationsbreite, die der GA nutzen kann, reduziert und damit garantiert, dass
jeder Eintrag in den Matrizen einen sinnvollen Wert besitzt. Der Einfluss der genetischen
Optimierung auf die Reduzierung des Batteriestrom-Effektivwertes ist minimal.
7.7 Vergleich verschiedener Fuzzy-Regler am Teststand
Im Laborteststand wird ein Lastprofil über eine Momentenvorgabe realisiert. Dabei wird
das Lastmoment einer Gleichstrommaschine geregelt, welche die Antriebsmaschine belastet.
Der resultierende Lastzyklus LZLabor ist als Laststrom, entsprechend dem Lastmoment der
Lastmaschine, in Abb. 7.10 ersichtlich.
/ 
I N
Abb. 7.10: Darstellung des am Antriebs-Teststand verwendeten Lastprofils (LZLabor)
In Abb. 7.11 sind Ausschnitte der Verläufe der Ströme bei Verwendung der verschiedenen
Fuzzy-Regler mit dem Lastzyklus LZLabor dargestellt. Der Betrieb mit FR5, welcher keine
sinnvolle Basis besitzt, wird hier aufgrund der unbefriedigenden Simulationsergebnisse nicht
weiter untersucht.
Es ist ersichtlich, dass der maximale Batteriestrom sowie der Effektivwert des Batteriestro-
mes mit allen verwendeten Reglern deutlich reduziert werden kann. Während der Effek-
tivwert des Batteriestromes ohne Batterie-Stützung einen Wert von 0,46 IN aufweist, kann
dieser mit Batterie-Stützung je nach verwendetem Regler um 27,5-38,5 % reduziert werden.
Der maximal auftretende Batteriestrom kann je nach Regler von 0,95 IN um 30,1-37,5 %
reduziert werden. Weiterhin wird in Abb. 7.12 gezeigt, dass sich die DSK-Spannung immer
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Abb. 7.11: Messergebnisse der Stromverteilung am Teststand: Vergleich der verschiedenen
Fuzzy-Regler; rot: ILast , blau gepunktet: IBat , grün gestrichelt: I1, a) FR1, b) FR2, c) FR3,
d) FR4
im erlaubten Bereich befindet. Der Minimalwert bei ca. 26V knapp oberhalb der Batterie-
spannung bzw. der Maximalwert bei 37,8V , was einer maximal erlaubten Zellspannung von
2,7V entspricht, wird nicht erreicht und somit ist das Batterie-Stützungssystem zu jeder Zeit
voll verfügbar.
D
S
K
Abb. 7.12: Messergebnisse der DSK-Spannung bei Verwendung unterschiedlich optimierter
Fuzzy-Regler
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In Tab. 7.7 ist ein Vergleich der berechneten Batteriestrom-Effektivwerte sowie der Maxi-
malwerte aufgelistet. Aus den Ergebnissen kann gefolgert werden, dass die Regler der ge-
netischen Optimierung hier nicht durchgehend besser abschneiden als der nichtoptimierte
Regler. Mindestens in einer der beiden Vergleichskategorien schneidet jeweils der genetisch
optimierte Regler schlechter ab.
Typ I˜Bat/IN IˆBat/IN Veränderung (I˜Bat)[%] Veränderung (IˆBat)[%]
FR 1 0,29 0,59 0 0
FR 2 0,28 0,66 -3,4 +11,9
FR 3 0,33 0,58 +13,7 -1,7
FR 4 0,3 0,6 +3,4 +1,7
Tab. 7.7: Messergebnisse: Vergleich der Batterie-Entlastung beim Betrieb mit unterschiedli-
chen Fuzzy-Reglern
Begründet werden können diese Ergebnisse dadurch, dass der im Labor verwendete Last-
zyklus LZLabor nicht als Basis der Optimierung verwendet worden ist und deutlich stärker
vom optimierten Lastzyklus LZ1 abweicht als z.B. LZ2. So kann der Vorteil der genetischen
Optimierung nicht ausreichend genug ausgenutzt werden. Da im realen Fahrzeugbetrieb die
Lastzyklen auch stark schwanken, sind dort ähnliche Ergebnisse zu erwarten.
Die genetische Optimierung von Fuzzy-Parametern lohnt sich demzufolge nur für den Fall,
dass der während der Optimierung zu Grunde gelegte Lastzyklus mit sehr großer Überein-
stimmung dem in der Praxis vorkommenden entspricht. Bei größeren Abweichungen erge-
ben sich durch die Optimierung keine Vorteile mehr.
Diese Eigenschaft kann bei Flurförderfahrzeugen und auch bei sonstigen Elektrofahrzeugen
nicht erfüllt werden. Als Anwendungsbereiche können allerdings Aufzüge oder Hebezeuge
genannt werden, deren Lastzyklen stark reproduzierbar sind.
7.8 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde die Entwicklung eines aktiven Powermanagements zur Leistungs-
aufteilung in einem Antriebssystem mit implementiertem Batterie-Stützungssystem beschrie-
ben. Dabei wurden zunächst die Randbedingungen der zu entwickelnden Regelung ausge-
arbeitet und darauf basierend der Einsatz eines Fuzzy-Reglers als sinnvoll erachtet und ein
solcher Regler erarbeitet.
Nach der Entwicklung eines Fuzzy-Reglers wurde die Möglichkeit analysiert, die Parameter
des Reglers mit Hilfe eines genetischen Algorithmus zu optimieren, um noch bessere Ergeb-
nisse bezogen auf die Reduzierung der Batteriebelastung zu erhalten. Dazu wurde zunächst
die Funktionsweise eines genetischen Algorithmus und die Möglichkeiten der Anwendung
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desselben auf einen Fuzzy-Regler beschrieben. Eine geeignete Methode wurde ausgewählt
und implementiert. Anschließend wurden die verschiedenen Optimierungsmethoden simu-
lativ und durch Messungen am Teststand verglichen.
Es hat sich herausgestellt, dass ein Powermanagement, welches mit Hilfe eines Fuzzy-Reglers
realisiert wird, erfolgreich zur übergeordneten Regelung und zum sinnvollen Betrieb eines
Batterie-Stützungssystems eingesetzt werden kann. Desweiteren wurde festgestellt, dass eine
genetische Optimierung des Fuzzy-Reglers in dieser Anwendung keine merkbaren Verbes-
serungen mit sich bringt. Begründet wird diese Erkenntnis dadurch, dass die Abstimmung
des Fuzzy-Reglers von Hand mit Hilfe der Erfahrungen über das System schon ein gutes Be-
triebsverhalten ergab und der GA insbesondere auch aufgrund der Abweichungen zwischen
optimiertem und realem Lastprofil keine wesentlichen Verbesserungen erreichen konnte.
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8 Analyse des Gesamtsystems und Vergleich zwischen den
Antriebssystemen mit und ohne Batterie-Stützung
In diesem Kapitel wird zunächst das im bisherigen Verlauf der Arbeit entwickelte und auf-
gebaute Batterie-Stützungssystem in seiner Gesamtheit beschrieben und analysiert. Dieses
System wird im Labor untersucht. Dabei wird insbesondere eine Wirkungsgrad- und Verlust-
analyse dieses Systems durchgeführt.
Anschließend wird der herkömmliche Betrieb des Flurförderzeug-Antriebssystems ohne
Batterie-Stützung mit dem Betrieb mit einem Batterie-Stützungssystem und aktivem Power-
management hinsichtlich verschiedener Parameter verglichen. Vergleichskriterien sind dabei
insbesondere die Belastung der Batterie während der Fahrzyklen sowie die gesamtenergeti-
sche Effizienz des Antriebssystems. Ziel dieses Kapitels ist es, die Vorteile eines Batterie-
Stützungssystems sowohl in Bezug auf die Erhöhung der Betriebszeit durch den verbesserten
Wirkungsgrad als auch in Bezug auf die geringere Belastung der Batterie zu zeigen.
Die Messungen ohne Batterie-Stützung werden im Folgenden als Fall A bezeichnet, die Mes-
sungen mit Stützungssystem als Fall B.
8.1 Beschreibung des verwendeten Teststandes
Ein Blockschaltbild des verwendeten Teststandes des Flurförderfahrzeug-Antriebssystems
befindet sich in Abb. 8.1.
Die Batterie, der DC/AC-Wandler und die Asynchronmaschine (ASM) sind Komponenten,
die in einem Flurförderzeug eingesetzt werden und stellen das herkömmliche Antriebssystem
dar. Um dem Antriebssystem ein Lastprofil vorgeben zu können, wird die drehzahlgeregelte
ASM mechanisch an eine momentengeregelte Gleichstrommaschine (GM) gekoppelt. Der
GM kann über ein Steuerungs-System der Firma dSpace eine Momentenkennlinie vorgege-
ben werden, die einem Fahrzyklus entspricht.
Die Erweiterung des Antriebssystems, also das Batterie-Stützungssystem, besteht aus dem
optimierten DC/DC-Wandler und einem Doppelschichtkondensator-Modul. Der
DC/DC-Wandler besteht aus drei parallel geschalteten Phasen, die jeweils einen bidirek-
tionalen Hoch- bzw. einen Tiefsetzsteller darstellen. Die Taktung der Leistungshalbleiter in
den Phasen erfolgt durch die Anwendung der Interleaved-Technik jeweils um ein Drittel der
Taktperiode phasenversetzt.
Der Stromsensor befindet sich gemäß der Messmethode aus Kap. 6 zwischen den low-side
MOSFETs und Masse. Zudem wird die in Kap. 5 entwickelte gekoppelte Induktivität ver-
wendet. Das DSK-Modul entspricht dem in Kap. 4 ausgelegten Modul.
8 ANALYSE DES GESAMTSYSTEMS UND VERGLEICH ZWISCHEN DEN
ANTRIEBSSYSTEMEN MIT UND OHNE BATTERIE-STÜTZUNG 137
L
C
P
M3~
A
C
DSK
dSpace 1104
Micro-Autobox
C
ZK
FPGA
Nanoboard 3000
I
LS
V
U
2
AI
Bat
DC/AC-Wandler
DC/DC-Wandler
DSK-Modul
ASM GM
DC
AC
NetzBatterie
6 PWM
I
1
*
M*
I
Bat
A
I
1
I
1
AC/DC-Wandler
U
1
V
Abb. 8.1: Blockschaltbild des Laboraufbaus des Flurförderfahrzeug-Antriebssystems mit
Batterie-Stützungssystem
Die PWM-Erzeugung und die Stromregelung des DC/DC-Wandlers übernimmt aufgrund der
benötigten Geschwindigkeit der Abtastung ein FPGA. Das übergeordnete aktive Powerma-
nagement, welches durch den in Kap. 7 entwickelten Fuzzy-Regler realisiert wird, ist auf
einem dSpace-System implementiert. Dieses benötigt demzufolge die aktuelle Ladespan-
nung des DSK-Moduls sowie den Batteriestrom und den Strom des DC/DC-Wandlers, um
daraus den Laststrom zu berechnen, der in den DC/AC-Wandler fließt. Da die Drehzahl des
Antriebssystems während der Lastzyklen konstant gehalten wird und somit das Drehmoment
der GM den Laststrom vorgibt, wird ein Drehzahlverlauf im dSpace-System hinterlegt und
dem Powermanagement vorgegeben. Im Vergleich zum realen Fahrzeugbetrieb, bei dem die
Drehzahl der Maschine variiert, unterscheidet sich zwar der Modulationsgrad des Antriebs-
wechselrichters, die Strom- und Spannungsverläufe an den Eingangsklemmen des Antriebs-
wechselrichters und damit auch die an der Batterie sind bei derselben umgesetzten Leistung
aber nahezu identisch. Das dSpace-System übergibt den vom Powermanagement generierten
Sollwert des Stromes des DC/DC-Wandlers an das FPGA.
Die Daten und Bezeichnungen der verwendeten Geräte und Bauteile im Teststand sind in
Tab. 8.1 aufgelistet. Die Auslegung der Komponenten erfolgte nach den Regeln der Technik
und wird hier nicht weiter dargestellt.
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Gerät/Bauteil Anzahl Beschreibung
DC/DC-Wandler
MOSFETs 6 International Rectifier IRFS3006-
7PPbF, 60 V, 240 A
Glättungskondensatoren 18 Panasonic EEEFP1H221AP, 50 V,
220µF
Stromsensor 1 Allegro ACS758LCB
DSK-Modul
Zellen 14 Maxwell BCAP650, 2,7 V/ 650 F
Symmetrierung 6 Maxwell Integration Kit, aktiv
Batterie 1 Bleisäure, 24 V, 375 Ah/ 5 h
DC/AC-Wandler 1 AS2412, Industriesteuerung
AC/DC-Wandler 1 ABB DCS500
Asynchronmaschine (ASM) 1 Juli 2,5 kW, 3500 1min
Gleichstrommaschine (GM) 1 Helmke 27,8 kW, 3900 1min
dSpace System 1 MicroAutobox 1104
FPGA 1 Altium Nanoboard 3000
Tab. 8.1: Verwendete Geräte und Bauteile im Teststand des Batterie-Stützungssystems
8.2 Beschreibung der Randbedingungen der Vergleichsmessungen
Der Vergleich des Verhaltens des Antriebssystems mit und ohne Batterie-Stützung wird je-
weils unter denselben Randbedingungen durchgeführt, die im Folgenden erläutert werden.
8.2.1 Nachbildung des Fahrzeugbetriebes
Es wird für die Messungen jeweils derselbe, bereits in Kap. 7.7 vorgestellte Lastzyklus
LZLabor verwendet. Dieser wird als Drehmomentverlauf der GM vorgegeben. Die Drehzahl
der ASM wird während des gesamten Messvorganges konstant auf 2500 1min geregelt, so
dass noch keine Feldschwächung vorliegt und damit das volle Nennmoment der Maschine
abgefordert werden kann.
Um möglichst realistische Vergleichsbedingungen zu erhalten, wird die Batterie über einen
größtmöglichen Betriebsbereich betrieben, ohne jedoch die Batterie dabei durch Tiefentla-
dung zu schädigen. Die entnehmbare Ladung ist stark vom Entladestrom der Batterie abhän-
gig [121, 122]. Je höher der Entladestrom ist, desto niedriger ist der Entladegrad, also das
Verhältnis zwischen tatsächlich verfügbarer Ladung und der angegebenen Nennladung.
Tabelle 8.2 gibt typische Werte für den Zusammenhang zwischen Entladestrom und Entla-
degrad an. Dabei ist IBat,x definiert als der Strom, der dauerhaft fließt, wenn die Batterie in x
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Stunden bis auf ihre Ladeschlussspannung entladen wird. Je kleiner der Index, je größer also
der Entladestrom ist, desto geringer ist der erreichbare Entladegrad.
Entladestrom Erreichbarer Entladegrad
IBat,5 1
IBat,2 0,84..0,92
IBat,1 0,70..0,75
IBat,0,5 0,56..0,58
Tab. 8.2: Typischer Zusammenhang zwischen dauerhaft fließendem Entladestrom und mög-
lichem Entladegrad bei Bleisäure-Akkumulatoren nach [121]; Ziffer im Index bedeutet Ent-
ladezeit in Stunden
Da innerhalb eines Lastzyklus im Fahrzeugbetrieb der Entladestrom stark variiert und bis auf
das dreifache des Nennstromes der Batterie, der bei Antriebsbatterien bei IBat,5 liegt [123],
steigt, kann hier nicht die volle Kapazität genutzt werden. Statt der üblichen maximalen Ent-
nahme von 80 % der Nennkapazität [124] wird hier die Zeitdauer der Belastung so gewählt,
dass im Maximum bei Belastung ohne Batterie-Stützungssystem nur ca. 70 % der Nennka-
pazität entnommen werden. Dies entspricht einer Belastungsdauer von 4,5 Stunden mit dem
oben genannten Lastprofil.
8.2.2 Batterie-Stützungssystem
Im Batterie-Stützungssystem kommt der Fuzzy-Regler FR1, welcher in Kap. 7 mit anderen
Reglern verglichen wurde und sich als erfolgreich herausgestellt hat, zum Einsatz. Dessen
Parameter wurden nicht mit Hilfe eines genetischen Algorithmus optimiert sondern per Hand
eingestellt. Die Taktfrequenz fT des DC/DC-Wandlers beträgt 16kHz.
8.2.3 Batterie
Für den Vergleich des Ladezustandes der Batterie ist es wichtig, dass die Messungen unter
identischen Bedingungen durchgeführt werden. Unterschiede in der Temperatur beeinflussen
das Betriebsverhalten der Batterie und damit die Vergleichbarkeit der Messungen ebenso wie
die Selbstentladung und die Vorgeschichte [125].
Die Batterie wird vor jeder Messung vollgeladen. Da die Temperatur in der Batterie während
des Ladevorganges stark ansteigt und durch die hohe Wärmespeicherfähigkeit der Batterie
auch nach dem Ladevorgang die Temperatur noch lange Zeit oberhalb der Raumtemperatur
liegt, wird immer eine vordefinierte Zeitdifferenz zwischen der Beendigung des Ladevor-
ganges und dem Startzeitpunkt der Messungen eingehalten. Vor der ersten Messung wird
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die Batterie deswegen entladen, um nach einem danach folgenden Ladevorgang dieselben
Startbedingungen zu erhalten wie für die darauf folgenden Messungen.
8.2.4 Zusammenfassung der Messbedingungen
Eine tabellarische Zusammenfassung der Messbedingungen befindet sich in Tab. 8.3
Betriebs-Parameter Verwendete Größe
Drehzahl ASM 2500 1min
Verwendeter Lastzyklus LZLabor (vgl. Abb. 7.10)
Belastungszeit TBetrieb =4,5 Stunden
Powermanagement Fuzzy-Regler FR1(vgl. Kap. 7.5.1)
Taktfrequenz Wandler 16kHz
Tab. 8.3: Randbedingungen der Vergleichs-Messungen am Teststand mit und ohne Batterie-
Stützung
8.3 Analyse der Verluste im Batterie-Stützungssystem und Betrachtung
des Wirkungsgrades
8.3.1 Bestimmung des Wirkungsgrades im DC/DC-Wandler
8.3.1.1 Methoden zur Bestimmung des Wirkungsgrades und ihr Einfluss auf die Ge-
nauigkeit
Es gibt drei verschiedene Möglichkeiten, den Wirkungsgrad von elektrischen Geräten zu be-
stimmen: die direkte Bestimmung, die indirekte Bestimmung und die kalorimetrische Mes-
sung. Die Methoden werden ausführlich in [92, 126] beschrieben.
Bei der direkten Bestimmung werden die Eingangsleistung und die Ausgangsleistung des
Gerätes gemessen und als Grundlage für die Berechnung des Wirkungsgrades verwendet.
Der Aufwand dieser Bestimmungsmethode ist recht gering. Diese Messung erfordert eine
sehr präzise Messtechnik mit minimaler Ungenauigkeit, da es durch die Fehlerfortpflan-
zung bei der Rechnung mit den gemessenen Größen zur Verstärkung der Ungenauigkei-
ten kommt [127]. Problematisch ist die Ungenauigkeit bei sehr hohen Wirkungsgraden, wie
in [126] gezeigt werden kann. Je höher der Wirkungsgrad ist, desto geringer ist die produzier-
te Verlustleistung des Umrichters. Je geringer die produzierte Verlustleistung des Umrichters
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ist, desto größer ist wiederum das Verhältnis zwischen der Messunsicherheit der Leistungs-
messung und der Verlustleistung.
Bei der indirekten Bestimmungsmethode werden die Einzelverluste der Komponenten des
Umrichters entweder gemessen oder berechnet und dann zu den Gesamtverlusten aufsum-
miert. Auch eine Kombination aus Messungen und Berechnung ist möglich, wie z.B. bei
der Bestimmung der Schaltverluste der Transistoren. Es kann mit dieser Messmethode eine
akzeptable Genauigkeit über den gesamten Wirkungsgradbereich erreicht werden.
Die kalorimetrische Bestimmung der Verluste ist die wohl aufwendigste Methode zur Be-
stimmung des Wirkungsgrades. Bei dieser Methode wird der Prüfling in einem thermisch
von der Umgebung isolierten Raum (Kalorimeter), durch den Luft geströmt wird, vermessen.
Aus der Temperaturerhöhung der Luft kann auf die Verluste zurückgerechnet werden. Um
aussagekräftige Ergebnisse zu erhalten, muss sich das Kalorimeter für jeden zu messenden
Betriebspunkt im thermisch stationären Zustand befinden, was zu einem enormen zeitlichen
Aufwand führt [92]. Die Genauigkeit einer solchen Messung ist hoch, da nicht, wie bei der
direkten Messung, die übertragene Gesamtleistung, sondern direkt die Verlustleistung ge-
messen wird. Der hohe zeitliche Aufwand sowie die Erfordernis eines Kalorimeters führen
dazu, dass diese Methode in der Praxis nur selten Anwendung findet [126].
Aufgrund der oben aufgelisteten Eigenschaften bezogen auf den Aufwand und die Genau-
igkeit der verschiedenen Messmethoden wird hier auf die kalorimetrische Bestimmung des
Wirkungsgrades verzichtet. Zunächst wird die direkte Messmethode angewendet, aufgrund
des zu erwartenden hohen Wirkungsgrades des DC/DC-Wandlers wird zusätzlich die indi-
rekte Bestimmung durchgeführt, um die Aussagekräftigkeit der Ergebnisse zu festigen.
8.3.1.2 Direkte Bestimmung des Wirkungsgrades
Die Messung des Wirkungsgrades des DC/DC-Wandlers erfolgt mit dem Messgerät DE-
WE2010, dessen Sensordaten sich in Tab. 8.4 befinden [128]. Da die Ansteuerung des Wand-
lers aus einer externen Quelle erfolgt, sind die Verluste der Ansteuerung in der Messung nicht
enthalten.
In Abb. 8.2 ist der gemessene Wirkungsgrad dargestellt.
Zunächst wird in Abb. 8.2 a) der Wirkungsgrad ohne synchrones Gleichrichten dargestellt,
d.h. während der Ausschaltzeit der Ventile, welche der Leitzeit der inversen MOSFET-Diode
entspricht, werden die MOSFETs nicht angesteuert. Es fällt eine Flussspannung über der in-
versen MOSFET-Diode von ca. 600mV ab. Der Wirkungsgrad im HSS-Betrieb ist deutlich
geringer als im TSS-Betrieb, da bei gleicher Leistung und derselben Spannung im TSS-
Betrieb die Leitzeit der eingeschalteten MOSFETs deutlich größer ist als die Leitzeit der
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Messung Kanal/
Messbereich
Ungenauigkeit
Shunt
PM-MCTS-BR5
Sensor
PM-MCTS 200
Eingangskanal
DEWE-2010
Spannung DAQP-HV/ 50 V - - 0,05 %±
40 mV
Strom DAQP-LV /1 V 0,05 % 0,004% Offset
0,001 % Linearität
0,03 % / kHz
0,04 %+0,5 mV
Tab. 8.4: Daten des zur Wirkungsgrad-Messung verwendeten Gerätes DEWE-2010 [128]
a) b)
D
C
D
C
D
C
D
C
2
2
2
2
2
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1 1
Abb. 8.2: Direkt gemessener Wirkungsgrad im DC/DC-Wandler bei U1 =25V ohne Be-
rücksichtigung der Ansteuerverluste a) ohne synchrones Gleichrichten, b) mit synchronem
Gleichrichten ab P1 =1,5kW ( fT =16kHz, RG =9Ω)
inversen Dioden. Im HSS-Betrieb sind die Leitzeiten jeweils vertauscht, während der Leit-
phase der inversen Dioden entstehen hohe Durchlassverluste. Der Wirkungsgradunterschied
bei unterschiedlichen Spannungen kann durch dieselbe Ursache begründet werden. Der Wir-
kungsgrad im HSS-Betrieb steigt bei erhöhter Spannung, da der Tastgrad bei höherer Span-
nung größer, und damit die Leitzeit der inversen Dioden niedriger ist. Im TSS-Betrieb liegt
dieser Fall gerade bei niedrigerer Spannung vor, deswegen sinkt der Wirkungsgrad mit er-
höhter Spannung. Das Abfallen des Wirkungsgrades bei hohen Leistungen kann durch den
quadratischen Einfluss des Stromes auf die Durchlassverluste begründet werden.
In Abb. 8.2 b) wird der Wirkungsgrad bei aktiviertem synchronen Gleichrichten ab einer
Leistung von 1,5kW dargestellt, wodurch an dieser Stelle eine starke Änderung im Ver-
lauf entsteht und der Wirkungsgrad stark ansteigt. Um einen negativen Stromfluss unter der
Lückgrenze des Wandlers zu verhindern, wird die synchrone Gleichrichtung nicht für den ge-
samten Leistungsbereich aktiviert. Insbesondere im HSS-Betrieb kann der Wirkungsgrad ge-
genüber a) deutlich gesteigert werden, da die Durchlassverluste während der vergleichsweise
langen Leitphase der inversen Dioden stark reduziert werden können. Die Wirkungsgrade im
HSS- und TSS-Betrieb sind jetzt aufgrund der Unabhängigkeit der Durchlassverluste von der
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Richtung des Stromflusses im Leistungshalbleiter fast identisch.
8.3.1.3 Indirekte Bestimmung des Wirkungsgrades
Zur Festigung der Ergebnisse der direkten Wirkungsgradbestimmung wird auch eine indi-
rekte Bestimmung durchgeführt. Die Verluste werden mit den im Verlaufe dieser Arbeit be-
reits vorgestellten Gleichungen berechnet. Lediglich die Schaltverluste der MOSFETs wer-
den anhand eines gemessenen Schaltverlaufes bestimmt und dann auf die in den jeweiligen
Betriebspunkten auftretenden Spannungen und Ströme skaliert. Für den Betrieb bei Nenn-
leistung folgen die in Tab. 8.5 aufgelisteten Verluste.
Art der Verluste U2 =30V U2 =36V
Kupferverluste Drossel [W] 40 40
Kernverluste Drossel [W] 7 14,87
Durchlassverluste MOSFETs [W] 20 20
Schaltverluste MOSFETs∗ [W] 30,2 33,6
Anbindung Drossel [W] 0,45 0,45
Durchlassverluste Stromsensor [W] 0,22 0,41
Leiterbahnverluste Platine [W] 10,1 14,2
Glättungskondensator [W] 0,08 0,02
Treiber/Ansteuerung∗ [W] 4 4
Gesamtverluste [W] 107 123,54
Tab. 8.5: Auflistung der durch die indirekte Bestimmung erhaltenen Einzelverluste im
DC/DC-Wandler bei Nennleistung (U1 =25V , fT =16kHz) ∗ Messungen als Grundlage
In Abb. 8.3 wird der aus der indirekten Messung resultierende Wirkungsgradverlauf dar-
gestellt und mit dem aus der direkten Messung verglichen. Dabei wird bei der indirekten
Bestimmung davon ausgegangen, dass das synchrone Gleichrichten für alle Betriebspunkte
aktiviert ist, demzufolge unterscheiden sich die Verläufe bei niedrigen Leistungen stark. Im
übrigen Bereich stimmt der über die direkte und über die indirekte Bestimmung erhaltene
Wirkungsgrad gut überein.
Eine relative Aufteilung der Verluste im DC/DC-Wandler wird in Abb. 8.4 angegeben.
Es ist ersichtlich, dass die Kupferverluste der Drossel den größten Anteil an den Gesamt-
verlusten aufweisen. Der Leitungsquerschnitt der Kupferwicklungen ist auf den in einem
Lastzyklus effektiv fließenden Strom ausgelegt, nicht auf den auftretenden Maximalstrom.
Dementsprechend sind die Verluste bei maximaler Leistung relativ hoch. Der Anteil der
Kernverluste in der Drossel steigt mit ansteigender Spannung, da der Tastgrad und damit
auch der magnetische Fluss im Kern ansteigt.
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Abb. 8.3: Vergleich zwischen direkter und indirekter Wirkungsgradbestimmung des DC/DC-
Wandlers im HSS-Betrieb mit synchronem Gleichrichten ohne Berücksichtigung der Ansteu-
erverluste (U1 =25V , fT =16kHz, RG =9Ω, synchrones Gleichrichten bei direkter Messung
ab P1 =1,5kW )
a) b)
Abb. 8.4: Aufteilung der mit indirekter Bestimmung erhaltenen Verluste bei P1 =PN a)
U2 =30V , b) U2 =36V
8.3.2 Bestimmung des Gesamtwirkungsgrades des Batterie-Stützungssystems
8.3.2.1 Definition des energetischen Gesamt-Wirkungsgrades
Zunächst wird hier der energetische Gesamt-Wirkungsgrad des Batterie-Stützungssystems
ηE,ges definiert. Dieser Wirkungsgrad gibt die Effizienz des Gesamtsystems bestehend aus
DC/DC-Wandler, Doppelschichtkondensatoren und Zuleitungen über die gesamte Zyklus-
zeit an. Diese Größe ist also äquivalent zu dem Verhältnis aus der Energie, die ins BSS
hineingebracht wird zu der, die vom System wieder abgegeben werden kann.
Zur Berechnung muss zunächst eine Fallunterscheidung zwischen positivem Stromfluss (la-
den) und negativem Stromfluss (entladen) im BSS durchgeführt werden. Der Eingangsstrom
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des BSS wird in einen positiven Teil I1+ sowie einen negativen Teil I1− aufgeteilt. Die An-
teile werden gemäß (8.1) und (8.2) berechnet. So kann über (8.3) und (8.4) die vom BSS
aufgenommene bzw. abgegebene Energie berechnet werden. TBetrieb gibt dabei die gesamte
Betriebsdauer an, Anfangs- und Endzustand sind identisch.
I1+(t) =
{
0 I1(t)≤ 0
I1(t) I1(t)> 0
(8.1)
I1−(t) =
{
0 I1(t)≥ 0
−I1(t) I1(t)< 0
(8.2)
EBSS,Au f nahme =
TBetrieb∫
t=0
U1(t) · I1+(t)dt (8.3)
EBSS,Abgabe =
TBetrieb∫
t=0
U1(t) · I1−(t)dt (8.4)
Es ergibt sich (8.5) über die Verhältnisse der Energien für den gesamtenergetischen Wir-
kungsgrad des BSS.
ηE,BSS =
EBSS,Abgabe
EBSS,Au f nahme
(8.5)
Gleichzeitig lässt sich ηE,BSS über die Multiplikation der durchschnittlichen Einzelwirkungs-
grade von DC/DC-Wandler η¯DCDC und DSK-Modul η¯DSK unter Beachtung von beiden Ener-
gieflussrichtungen betrachten. Für die Annahme, dass der Wirkungsgrad beim Laden und
beim Entladen identisch ist, ergibt sich die Vereinfachung in derselben Gleichung.
ηE,BSS = η¯DCDC,laden · η¯DSK,laden · η¯DCDC,entladen · η¯DSK,entladen
= η¯2DCDC · η¯2DSK (8.6)
8.3.2.2 Auswertung der Messdaten im Dauerbetrieb
Im Rahmen des mehrstündigen Dauerbetriebes des Teststandes, dessen Randbedingungen
zu Beginn des Kapitels erläutert wurden, wird die Eingangsleistung des DC/DC-Wandlers
gemessen und ausgewertet. Dabei werden die aufgenommene und die abgegebene Energie
berechnet. Die Daten sind in Tab. 8.6 ersichtlich.
Der gesamtenergetische Wirkungsgrad des Batterie-Stützungssystems liegt bei ca. 89,5 %.
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Messdurchlauf EBSS,Au f nahme[kWh] EBSS,Abgabe[kWh] ηE,BSS[kWh]
1 1,553 1,390 0,895
2 1,550 1,385 0,894
3 1,546 1,381 0,893
4 1,540 1,379 0,895
Tab. 8.6: Berechnung der gesamtenergetischen Effizienz über die gemessene Eingangs-
leistung des DC/DC-Wandlers
8.3.3 Bestimmung des Wirkungsgrades im DSK-Modul
Der Wirkungsgrad des DSK-Moduls ηDSK kann nicht direkt gemessen werden. Ist allerdings
der gesamtenergetische Wirkungsgrad ηE,BSS und der mittlere Wirkungsgrad des DC/DC-
Wandlers η¯DCDC bekannt, so kann auch der mittlere Wirkungsgrad η¯DSK berechnet werden.
Es gilt (8.7) durch Umstellung von (8.6).
η¯DSK =
√
ηE,BSS
η¯2DCDC
(8.7)
Aufgrund der Ergebnisse in Kap. 8.3.1 kann der gemittelte Wirkungsgrad des DC/DC- Wand-
lers η¯DCDC zu ca. 98 % angegeben werden. Es folgt für den gemittelten Wirkungsgrad des
DSK η¯DSK ≈ 96.5%. Dies ist ein realistischer Wert, der sich in derselben Größenordnung
befindet wie die Werte, die abhängig von der Ladespannung und vom Lade/Entladestrom
über den im Datenblatt des DSK angegebenen ESR berechnet werden können.
8.4 Vergleich des elektrischen Verhaltens der Komponenten während
des Betriebes mit bzw. ohne Stützung
8.4.1 Betrachtung der Batterie
Um eine Aussage über die Belastung der Batterie treffen zu können, werden hier Informatio-
nen aus der Klemmenspannung und dem Strom der Batterie jeweils für beide Belastungsfälle
ausgewertet. Zunächst werden die Stromverläufe analysiert. Die Verläufe des Batteriestro-
mes sind in Abb. 8.5 ersichtlich.
Wird kein BSS verwendet, so entspricht der Batteriestrom zu jeder Zeit dem Laststrom. Beim
Betrieb mit BSS wird der Laststrom in einen Teil aufgeteilt, der der Batterie entnommen
wird und in einen Teil, den das BSS einspeist. Während der Rekuperation nimmt das BSS
im Regelfall den gesamten Laststrom auf. Lediglich innerhalb der ersten wenigen Zyklen
muss die Batterie am Ende einiger Rekuperationsphasen einen Teil der Energie aufnehmen,
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Abb. 8.5: Gemessener Verlauf des Batteriestromes a) ohne Batterie-Stützung, b) mit Batterie-
Stützung
weil das BSS bereits vollgeladen ist. Der Batteriestrom bei B ist dementsprechend deutlich
geringer, was sich auch im Effektivwert zeigt (siehe Tab. 8.7).
Aus Abb. 8.6 ist ersichtlich, dass der maximal auftretende positive Umrichtereingangsstrom
in Fall A etwas höher ist als bei B.
a) b)
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Abb. 8.6: Aus Messungen berechneter Verlauf des Umrichtereingangsstromes im Antriebs-
system a) ohne Batterie-Stützung, b) mit Batterie-Stützung
Dies ist dadurch zu begründen, dass die Spannung der Batterie in B stark gestützt werden
kann. Damit liegt sie im motorischen Betrieb höher als in A, im generatorischen Betrieb
niedriger. Dadurch, dass in A und B dieselbe Leistung von der Last abverlangt wird, muss
bei niedrigerer Spannung ein höherer Strom fließen.
In Abb. 8.7 werden alle Ströme der verschiedenen Systeme überlagert in einem Zeitraum von
6 Minuten dargestellt. Es ist ersichtlich, wie der Batteriestrom während der Beschleunigung
gestützt werden kann und in den Rekuperationsphasen die Batterie keinen Strom führt. Zwi-
schen den Belastungsphasen wird das Stützungssystem mit einem geringen Strom aus der
Batterie, welcher vom Powermanagement vorgegeben wird, nachgeladen.
8 ANALYSE DES GESAMTSYSTEMS UND VERGLEICH ZWISCHEN DEN
ANTRIEBSSYSTEMEN MIT UND OHNE BATTERIE-STÜTZUNG 148
a) b)
I/
I N
I/
I N
Abb. 8.7: Gemessene Stromverläufe im Antriebssystem a) ohne Batterie-Stützung, b) mit
Batterie-Stützung
In Abb. 8.8 werden der Eingangsstrom des Stützungssystems und die Ladespannung des
DSK-Moduls gezeigt. Es ist ersichtlich, dass das DSK-Modul immer innerhalb der erlaubten
Grenzen zwischen 26V und 37,8V betrieben wird. Ein detaillierter Verlauf befindet sich in
Abb. 8.10.
a) b)
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Abb. 8.8: Gemessener Betrieb mit Batterie-Stützung a) Eingangsstrom des Stützungssystems
I1, b) DSK-Spannung UModul
Die Klemmenspannung der Batterie hängt direkt über den Innenwiderstand vom entnom-
menen Strom ab und es ergeben sich die Verläufe aus Abb. 8.9. Dadurch, dass die Batterie
in A beim Beschleunigen einen größeren Strom bereitstellen muss als in B, bricht auch die
Spannung stärker ein. Beim Rekuperieren kommt es im Gegensatz zu Fall B zu einer aus-
geprägten Spannungserhöhung durch den Ladestrom, während die Batteriespannung in B
außer in wenigen Zyklen zu Beginn der Belastung nicht ansteigt. In Fall A ist die Schwan-
kungsbreite der Spannung während der gesamten Betriebszeit zwischen ca. 19V und 29V
deutlich größer als in Fall B zwischen 21,5V und 25,5V unter Vernachlässigung der ersten
Zyklen. Innerhalb eines Laszyklus beträgt die Schwankungsbreite der Batteriespannung in
Fall A 6-8V , in Fall B lediglich 2-3V . Eine detailliertere Ansicht der Spannungsverläufe
befindet sich in Abb. 8.10.
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a) b)
Abb. 8.9: Gemessene Klemmenspannung der Batterie beim Betrieb a) ohne Batterie-
Stützung, b) mit Batterie-Stützung
a) b)
Modul
Abb. 8.10: Gemessene Klemmenspannung der Batterie beim Betrieb a) ohne Batterie-
Stützung, b) mit Batterie-Stützung
Anhand von Tab. 8.7 kann die Ladungs- bzw. Energiebilanz zwischen den beiden
Belastungsarten verglichen werden.
Aus den gemessenen Werten folgt, dass aus den Klemmen der Batterie bei derselben Belas-
tung in Fall B 5,2% weniger Ladung und 4,3% weniger Energie benötigt wird als in Fall
A. Da aber nicht bekannt ist, ob genau die Ladung bzw. die Energie, die an den Klemmen
der Batterie verfügbar ist, auch vollständig in chemische Energie umgewandelt werden kann,
wird im folgenden Kapitel zum Vergleich zusätzlich der Ladezustand der Batterie betrach-
tet.
Ein für die Auslegung der Batterie wichtiges Kriterium ist neben der benötigten Energie für
die Reichweite des Fahrzeuges die maximal notwendige Leistung während des Betriebes.
Lässt sich diese reduzieren, so kann die Batterie gegebenenfalls auf eine geringere Leistung
ausgelegt werden. Abbildung 8.11 zeigt den Leistungsverlauf während der Belastung mit
und ohne Batterie-Stützungssystem.
Es ist ersichtlich, dass die maximal benötigte Leistung aus der Batterie PBat,max in Fall B
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Messgröße ohne BSS mit BSS
Effektivwert Batteriestrom [1/IN] 0,48 0,3
Ladungs-Abgabe Batterie [Ah] 270,02 214,1
Ladungs-Aufnahme Batterie [Ah] -45,44 -1,2
Ladungs-Bilanz Batterie [kWh] 224,58 212,9
Energie-Abgabe Batterie [kWh] 6,07 5,02
Energie-Aufnahme Batterie [kWh] -1,22 -0,03
Energie-Bilanz Batterie [kWh] 5,05 4,83
Energie-Aufnahme der Batterie-Stützung [kWh] - 1,54
Energie-Abgabe der Batterie-Stützung [kWh] - 1,38
Verluste im Stützungssystem [kWh] - 0,16
Tab. 8.7: Analyse der Batterie-Parameter für jeweils einen Belastungsvorgang mit und ohne
Batterie-Stützungssystem
B
a
t
Abb. 8.11: Gemessene Klemmenleistung der Batterie im Betrieb während der gesamten Be-
lastungsdauer (rot: ohne BSS, blau: mit BSS)
deutlich geringer ist als in Fall A. Es ergibt sich ein Verhältnis von PBat,max,BPBat,max,A =0,6 bei Betrach-
tung der aus der Batterie entnommenen Leistung. Die Batterie könnte dementsprechend bei
einem dauerhaft implementierten BSS auf eine um ca. 40 % geringere maximal abzugebende
Leistung ausgelegt werden.
8.4.2 Betrachtung des Antriebswechselrichters
Im Folgenden wird untersucht, inwieweit der Einsatz eines BSS die Verluste im Antriebs-
wechselrichter beeinflusst. Durch den Einsatz des BSS verändert sich die Zwischenkreis-
Spannung des Wechselrichters und damit im Betrieb auch der Modulationsgrad. Sowohl der
Modulationsgrad als auch die Zwischenkreisspannung beeinflussen die Verluste.
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In (8.8) und (8.9) sind die Gleichungen zur Berechnung der Durchlassverluste der MOSFETs
bei einem Wechselrichter im vorwärts-leitenden (VL) bzw. rückwärts-leitenden Betrieb (RL)
dargestellt. Diese werden aus den Gleichungen zur Berechnungen der IGBT-Verluste in [129]
abgeleitet, indem der Kollektor-Emitter-Widerstand durch den RDS,on ersetzt wird und in
vorwärts-leitender Richtung die Fluss-Spannung zu null gesetzt wird. Dabei stellt MWR den
Modulationsgrad des Wechselrichters, ϕ den Phasenwinkel und UF,0 die Fluss-Spannung der
inversen MOSFET-Diode dar. Es wird hier der Sinus-Dreieck-Vergleich als kontinuierliches
Modulationsverfahren vorausgesetzt.
PV,C,WR,V L =
RDS,on · iˆ2L
2 ·pi ·
[
pi
4
+MWR ·
(
2
3
· cos(ϕ)
)]
(8.8)
PV,C,WR,RL =
UF,0 · iˆL
2 ·pi ·
[
1−MWR ·pi
4
· cos(ϕ)
]
+
RDS,on · iˆ2L
2 ·pi ·
[
pi
4
−MWR ·
(
2
3
· cos(ϕ)
)]
(8.9)
Die Schaltverluste eines MOSFETs werden bei Annahme eines sinusförmigen Stromverlau-
fes aus (2.24) zu (8.10) hergeleitet. Der Faktor 1pi gibt dabei den Mittelwert der Sinusfunktion
an, UZK die Zwischenkreisspannung.
PV,S,WR =
1
2 ·pi · fT ·UZK · iˆL ·
(
tr,I + t f ,U + tr,U + t f ,I
)
(8.10)
Der Modulationsgrad wird zu (8.11) definiert, also dem Verhältnis zwischen der Ampli-
tude der Ausgangs-Spannung des Wechselrichters UL und der halben Zwischenkreisspan-
nung [130].
MWR =
UˆL
UZK
2
(8.11)
Es werden also sowohl die Durchlassverluste als auch die Schaltverluste im Wechselrichter
von der Zwischenkreisspannung mitbestimmt.
In Abb. 8.13 ist das Verhältnis der Durchlassverluste der MOSFETs im Wechselrichter für
zwei typische verschiedene Verhältnisse UZK,BUZK,A in Abhängigkeit vom Leistungsfaktor und vom
Modulationsgrad dargestellt, wobei A den Fall ohne BSS und B den Fall mit BSS darstellt.
Es gilt im Allgemeinen während eines Beschleunigungsvorganges UZK,BUZK,A > 1 und während
der Bremsphase UZK,BUZK,A < 1.
Es ist ersichtlich, dass in a) die Durchlassverluste bei gestützter Spannung größer sind als
im ungestützten Fall. Dies wird dadurch begründet, dass durch den geringeren Modulations-
grad bei höherer Spannung die Vorwärts-Leitzeit der MOSFETs kleiner wird, während die
Rückwärts-Leitzeit vergrößert wird. Aufgrund der Fluss-Spannung der inversen Diode sind
die Verluste während der Rückwärts-Leitzeit größer, wenn, wie im Normalfall, in einem
Wechselrichter kein synchrones Gleichrichten angewendet wird. Dasselbe Verhalten tritt bei
8 ANALYSE DES GESAMTSYSTEMS UND VERGLEICH ZWISCHEN DEN
ANTRIEBSSYSTEMEN MIT UND OHNE BATTERIE-STÜTZUNG 152
a) b)
Abb. 8.12: Vergleich der berechneten gesamten Durchlassverluste der MOSFETs im Wech-
selrichter in Abhängigkeit vom Leistungsfaktor und vom Modulationsgrad; Verwendeter
MOSFET: 110N055 a) UZK,BUZK,A =1,16, b)
UZK,B
UZK,A
=0,89 (RDS =1,5mΩ, UF,0 =0,6V , iˆL =250A)
einer Reduzierung des Leistungsfaktors auf. Wird die Zwischenkreis-Spannung beim Brem-
sen dagegen durch die Batterie-Stützung konstant gehalten, so sind die Durchlassverluste im
Vergleich geringer, da nun Fall A einen geringeren Modulationsgrad aufweist.
Der Verlauf des Verhältnisses der Schaltverluste in beiden Fällen in Abb. 8.13 ist offen-
sichtlich, da das Verhältnis dieser Verluste direkt durch das Verhältnis der Zwischenkreis-
Spannungen dargestellt werden kann. Während der Rekuperationsphase kann also durch ein
BSS eine Reduzierung der Schaltverluste erreicht werden, während in der Beschleunigungs-
phase höhere Verluste toleriert werden müssen.
Abb. 8.13: Vergleich des berechneten Verhältnisses der Schaltverluste der MOSFETs im
Wechselrichter in Abhängigkeit von der Zwischenkreis-Spannung
Der Einfluss des BSS auf die Gesamtverluste des Wechselrichters hängt von der Gewichtung
zwischen Schalt- und Durchlassverlusten ab. Die Gewichtung wiederum wird durch viele
Faktoren beeinflusst und wechselt innerhalb des Fahrzeug-Betriebes ständig. Zu den Fak-
toren gehören die Taktfrequenz, die verwendeten Leistungshalbleiter, der Modulationsgrad,
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die Antriebsmaschine mit ihrem Leistungsfaktor und der Betriebspunkt aus Drehzahl und
Drehmoment, welcher den Laststrom und den Modulationsgrad beeinflusst.
Da beide der Betriebsarten in bestimmten Bereichen als vorteilhaft anzusehen sind und der
Unterschied sich im Vergleich zur jeweils anderen Betriebsart in derselben Größenordnung
bewegt, ist zu erwarten, dass sich die Verluste im Wechselrichter über die gesamte Betriebs-
dauer betrachtet kaum unterscheiden.
8.4.3 Betrachtung der Asynchronmaschine
In den Strom- bzw. Spannungsverläufen der Asynchronmaschine ergeben sich bei Vernach-
lässigung der Oberschwingungen durch den Einsatz eines Batterie-Stützungssystems keine
Veränderungen.
Durch den Fahrer bzw. die Last wird die geforderte Drehzahl und das zu leistende Dreh-
moment des Fahrzeuges vorgegeben. Daraus folgt direkt der vom Wechselrichter einzu-
regelnde motorseitige Strom. Die Höhe der Zwischenkreis-Spannung des Wechselrichters
wird zwar vom BSS beeinflusst, der motorseitige Strom kann jedoch unabhängig von der
Zwischenkreis-Spannung des Wechselrichters gestellt werden, solange diese nicht zu nied-
rig ist. Eine zu geringe Spannung liegt nicht vor, da während der Unterstützung durch das
BSS bei der Beschleunigung des Fahrzeuges im Vergleich zum herkömmlichen Fall eine Er-
höhung der Spannung stattfindet, während eines Bremsvorganges ein Halten der Spannung
auf Höhe der Leerlaufspannung der Batterie. Demzufolge stellt der Wechselrichter sowohl
mit als auch ohne BSS denselben geforderten Strom, lediglich das Pulsmuster zur Erzeugung
der PWM hängt aufgrund des unterschiedlichen Modulationsgrades von der Zwischenkreis-
Spannung ab. Die erzeugte Grundschwingung der Spannung zum Stellen des Motorstromes
bleibt identisch.
8.5 Vergleich der gesamtenergetischen Effizienz des Antriebssystems
mit bzw. ohne Stützungssystem
Ein entscheidendes Vergleichskriterium zwischen einem Antriebssystem mit und ohne Bat-
terie-Stützungssystem ist die Gesamteffizienz des Antriebes, welche für die Nutzungsdauer
einer Batterieladung und damit des Fahrzeuges unter gleichen Randbedingungen maßgebend
ist.
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8.5.1 Überblick über Methoden zur Bestimmung des Ladezustandes der
Bleisäurebatterie
Zur Durchführung des Vergleichs ist es notwendig, den Ladezustand der Batterie nach der je-
weiligen Belastung zu analysieren. In der Literatur werden diverse Methoden vorgestellt, die
zur Bestimmung des Ladezustandes von Bleisäurebatterien verwendet werden. Dazu gehören
die Messung der Säuredichte [131], die Messung der Batterie-Leerlaufspannung [121, 132],
die Messung der Klemmenspannung unter Belastung [133] und die coulometrische Metho-
de [131].
Die Methode der Säuredichte-Messung erfordert durch die nötige Diffusion innerhalb der
Batterie eine lange Ausgleichszeit nach der Belastung, da sonst die gemessene Säuredichte
in der Nähe der Elektroden sehr stark von der Vorgeschichte abhängt und nicht aussagekräftig
ist [131].
Laut [132] stellt die linearisierte Faustformel (8.12) [121, 132], die den Zusammenhang
zwischen Leerlaufspannung der Batterie UBat,0 und der Säurekonzentration ρS angibt, eine
gute Näherung des tatsächlichen Verlaufes dar, besitzt aber in bestimmten Ladezustands-
Bereichen, insbesondere bei niedrigem Ladezustand, deutliche Abweichungen zum realen
Verlauf.
UBat,0 =
[
ρS
g/cm3
+ 0.85
]
V (8.12)
Diese Abweichungen können hier nicht toleriert werden, da ein möglichst genauer Vergleich
durchgeführt werden soll. Desweiteren haben Untersuchungen an der hier verwendeten Bat-
terie ergeben, dass sich der Ladezustand durch Messung der Leerlaufspannung trotz identi-
scher Belastung nicht ausreichend genau reproduzieren lässt.
Wird die Klemmenspannung der Batterie unter Belastung gemessen und daraus auf den La-
dezustand geschlossen, so müssen identische Vergleichsbedingungen vorliegen. Da die be-
lastete Spannung stark von der Temperatur abhängig ist [133], kann hier ein sinnvoller Ver-
gleich mit dieser Methode nicht durchgeführt werden, denn wie im weiteren Verlauf dieses
Kapitels noch beschrieben wird, unterscheidet sich die Batterie-Temperatur nach der Belas-
tung zwischen Fall A und Fall B deutlich. Eine Messung der Spannung unter Belastung nach
den Zyklenbetrieben ergäbe demzufolge keine aussagekräftigen Ergebnisse.
Bei der coulometrischen Methode wird kontinuierlich während der Belastung die entnom-
mene Ladung bzw. zugefügte Ladung gemessen und gespeichert und daraus der Ladezustand
geschätzt. Diese Methode setzt allerdings voraus, dass die Spannung der Batterie annähernd
konstant ist und somit die gemessene Ladung proportional zu der eigentlich für die Kapa-
zität maßgebenden Energie ist [131]. Zudem wird vorausgesetzt, dass die zurückgespeiste
Ladung, die an den Klemmen gemessen wird, auch vollständig in der Batterie gespeichert
wird.
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Aufgrund der oben genannten Einschränkungen der verschiedenen Methoden wird hier ein
Ladezustandsvergleich nach einer anderen Methode durchgeführt. Der Vergleich wird durch-
geführt, indem die bei dem nach der Belastung folgenden Ladevorgang in die Batterie ge-
ladene Ladung bzw. Energie gemessen und verglichen wird. Die Anwendbarkeit dieser Me-
thode wird im Folgenden verifiziert.
8.5.2 Beschreibung und Verifizierung der Anwendbarkeit der Messmethode des
Ladezustands-Vergleichs über den Ladevorgang
Um die Aussagekraft der Methode zum Ladezustandsvergleich der Batterie durch die wäh-
rend des Ladens nach der Belastung gemessene Ladungsmenge zu verifizieren, werden zu-
nächst Messungen zur Reproduzierbarkeit durchgeführt. Dazu wird der Teststand mit dem-
selben Lastprofil für dieselbe Zeit belastet und die wiederaufgeladene Ladung gemessen.
Desweiteren werden exemplarisch Messungen durchgeführt, in denen der Teststand mit dem-
selben Lastprofil für eine geringere Zeit belastet wird.
Kann dabei gezeigt werden, dass die Abweichung zwischen verschiedenen Messungen mit
gleicher Belastungszeit sehr gering ist und gleichzeitig die aufgeladene Ladungsmenge
exakt im Verhältnis zu den verschiedenen Belastungszeiten steht, so kann diese Methode
zum Vergleich herangezogen werden.
In Abb. 8.14 sind beispielhaft die Strom- und Spannungsverläufe eines Ladevorganges der
hier verwendeten Bleisäurebatterie dargestellt. Zunächst wird die Batterie mit einem kon-
stanten Strom von 50A geladen, bis nach ca. 3,5 Stunden eine Klemmenspannung von ca.
29V erreicht wird. Ab diesem Zeitpunkt wird solange mit näherungsweise konstanter Span-
nung weitergeladen, bis der Ladestrom auf 16,5A abgefallen ist. Von hier an wird pulsförmig
geladen, was der Elektrolyt-Umwälzung zur Verhinderung der Säureschichtung dient.
a) b)
Abb. 8.14: Gemessener Ladevorgang der Bleisäurebatterie mit Ladegerät SLH090 nach der
Belastung mit einem Lastzyklus über mehrere Stunden a) Strom, b) Spannung
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Der Nachweis wird zunächst für eine Belastung mit konstantem Strom durchgeführt, danach
für einen Lastzyklus mit variierendem positiven Strom und anschließend für den in dieser
Anwendung vorliegenden Fall mit einem Lastzyklus mit Rekuperation. Es werden pro Be-
lastungsart vier Messungen an jeweils vier aufeinanderfolgenden Tagen durchgeführt. Die
zur Messung verwendeten Lastzyklen sind im Anhang in Abb. 11.5 dargestellt, die gemesse-
nen Werte in Tab. 11.4.
Aus den erhaltenen Werten der unterschiedlichen Messungen wird jeweils die Abweichung
berechnet und in Tab. 8.8 angegeben. Die Abweichungen werden jeweils als Durchschnitt
aller Werte im Verhältnis zum Mittelwert angegeben, der sich aus den vier Messungen er-
gibt. Werden Messungen mit nur 75 % der Belastungszeit durchgeführt, wird die zugeladene
Ladungsmenge auf 100 % hochskaliert.
Belastung Messdauer
[100% / 75%]
Durchschnittliche Abweichung vom
Mittelwert der Messungen [%]
(normiert auf 100% Belastungsdauer)
Konstante Belastung
mit 75A (DC)
4/0 0,43
Lastzyklus
(motorisch)
2/2 0,2
Lastzyklus
(mit Rekuperation)
4/0 0,93
Tab. 8.8: Ergebnisse der Referenzmessungen zur Ladezustandsbestimmung der Bleisäure-
batterie für verschiedene Belastungsarten; 100 % Belastungsdauer ∼= 4 Stunden
Es ist ersichtlich, dass für alle Belastungsarten die Abweichungen zwischen den Messun-
gen sehr gering sind. Für die konstante Belastung mit 75A liegt die Ungenauigkeit bei ca.
0,4 %, bei der motorischen Belastung sogar nur bei 0,2 %. Die motorische Belastung ent-
spricht dem Betrieb mit Batterie-Stützungssystem, da in diesem Betrieb keine Energie in
die Batterie zurückgespeist wird. Beim Vergleich der Lastzyklen mit Rekuperation ist die
gemittelte Abweichung durch einen Ausreißer in den Messwerten, welcher im Anhang in
Tab. 11.4 ersichtlich ist, etwas größer, aber weiterhin unterhalb von einem Prozent. Diese
hohe Genauigkeit wird als ausreichend angesehen, um mit der oben beschriebenen Mess-
methode vergleichend auf den Ladezustand der Batterie nach der Belastung mit und ohne
Batterie-Stützungssystem zu schließen. Dabei wird angenommen, dass die aufgeladene La-
dungsmenge nicht nur jeweils nach der Belastung mit identischen Zyklen, sondern auch nach
der Belastung mit unterschiedlichen Lastprofilen vergleichbar ist, da die Batterie unabhängig
vom vorhergehenden Belastungszyklus auf eine identische Endbedingung bzw. Startbedin-
gung für den nächsten Belastungsvorgang aufgeladen wird.
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8.5.3 Auswertung der Ladezustandmessungen
Aufgrund der oben beschriebenen Gültigkeit des Ladezustands-Vergleichs über die Messung
des Ladevorganges nach der Belastung werden im Folgenden Vergleichsmessungen zur Be-
lastung des Antriebssystems mit und ohne Batterie-Stützung durchgeführt, deren Randbe-
dingungen im Laufe dieses Kapitels bereits erläutert wurden. Die Verläufe der Ladeströme
sind in Abb. 8.15 dargestellt.
Abb. 8.15: Gemessene Batterieströme während der Ladevorgänge mit Ladegerät SLH090
nach der Belastung mit und ohne Batterie-Stützungssystem. rot: Messungen nach Belastung
ohne Stützungssystem (4x), blau gepunktet: Messungen nach Belastung mit Stützungssystem
(4x)
Es lässt sich insbesondere anhand der Zeit des Wechsels zwischen der Ladung mit kon-
stantem Strom und konstanter Spannung erkennen, dass der Ladevorgang nach den Messun-
gen ohne Batterie-Stützung bei allen Durchläufen sichtbar länger dauert. Diese Beobachtung
kann anhand von den aus den Messungen berechneten Ladungsmengen verifiziert werden.
In Tab. 8.9 sind die über jeweils vier Messungen gemittelten, beim Ladevorgang aufgewende-
ten Ladungsmengen dargestellt. Zusätzlich wird die über zwei Messungen gemittelte auf-
gewendete Energie aufgelistet. Die Ergebnisse der einzelnen Messungen befinden sich im
Anhang in Tab. 11.5.
Es ist ersichtlich, dass die aufzuwendende Ladungsmenge bei Verwendung des Batterie-
Stützungssystems um etwa 5,4 % reduziert werden kann.
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Verbrauch nach Belastung ohne BSS Verbrauch nach Belastung mit BSS
absolut
[Ah/kWh]
prozentual [%] absolut
[Ah/kWh]
prozentual [%]
Ladung 247 100 234 94,6
Energie 6,81 100 6,47 95,0
Tab. 8.9: Vergleich der benötigten Ladung und Energie zur Vollladung der Batterie nach
Belastung mit und ohne Batterie-Stützung, gemittelt über jeweils vier (Ladung) bzw. zwei
Messungen (Energie)
8.6 Vergleich des thermischen Verhaltens der Batterie und
Abschätzung der Auswirkungen auf die Lebensdauer
Durch die vom höheren Effektivwert des Stromes und die Rückspeisung in die Batterie ver-
ursachte stärkere Belastung kommt es in Fall A ohne Stützungssystem zu einer deutlich stär-
keren Temperatur-Erhöhung in der Batterie als in Fall B. In Abb. 8.16 a) ist die Temperatur-
Erhöhung jeweils für einen Durchlauf für beide Fälle dargestellt. Abbildung 8.16 b) zeigt
den absoluten Unterschied der Temperatur-Erhöhung in Abhängigkeit von der Zeit. Dabei
stellt TBat,Start jeweils die Batterie- bzw. Elektrolyt-Temperatur vor der Belastung dar. Der
Unterschied zwischen der momentanen Temperatur und TBat,Start wird mit ∆TBat bezeichnet.
Die Temperatur-Messung erfolgt direkt im Elektrolyt, es wird das Gerät PCE-T390 und der
angeschlossene Temperatursensor XF-321-FAR verwendet.
a) b)
Abb. 8.16: Auswirkung der Betriebsart auf die Elektrolyt-Temperatur in der Batterie
(TBat,Start,A =18,8 ˚ C, TBat,Start,B =19,8 ˚ C) a) Verlauf der Temperatur-Erhöhungen, b) Un-
terschied der Temperatur-Erhöhungen zwischen beiden Betriebsarten
Die Verläufe zeigen, dass die Temperatur-Erhöhung wie erwartet in Fall A deutlich größer
ist. Am Ende der Belastungsdauer beträgt der Unterschied annähernd 6K.
Die durch die Temperatur bedingte Alterung einer Batterie kann über das sogenannte Arrhe-
nius-Gesetz gemäß (8.13) beschrieben werden [134]. Dieses gibt die Reaktionsgeschwindig-
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keit chemischer Vorgänge kRG in Abhängigkeit von der Temperatur an. Die Reaktionsge-
schwindigkeit betrifft insbesondere auch die für die Batterie schädlichen Vorgänge wie z.B.
die Korrosion [3].
kRG = k0 · exp
(
EA
RuG ·TA
)
(8.13)
Dabei bezeichnet k0 einen konstanten, vom Typ der Reaktion abhängigen Vorfaktor, EA
die Aktivierungs-Energie, die notwendig ist, um eine Reaktion zu starten, RuG die univer-
selle Gaskonstante und TA die mittlere Umgebungstemperatur in Kelvin. Eine Erhöhung
der durchschnittlichen Betriebstemperatur um 10 K, z.B. von 20 ˚ C auf 30 ˚ C, halbiert die
zu erwartende Lebensdauer einer Batterie bzw. verdoppelt die Alterungsgeschwindigkeit
[135, 136]. Mit der Kenntnis dieses Zusammenhangs kann EA berechnet und die Gleichung
derart umgestellt werden, dass das Verhältnis kRG,BkRG,A für einen vorgegebenen Temperatur-
Unterschied berechnet werden kann. Es gilt (8.14), wobei TBat,A die Temperatur des Elektro-
lyts in Fall A und TBat,B in Fall B bezeichnet.
kRG,B
kRG,A
= exp
(−EA
RuG
·
[
1
TBat,B
− 1
TBat,A
])
(8.14)
Abbildung 8.17 zeigt das Verhältnis der temperaturbedingten Alterungsgeschwindigkeit in
Abhängigkeit von der Temperatur-Differenz.
Abb. 8.17: Verhältnis der zu erwartenden temperaturbedingten Alterungs-Geschwindigkeit
der Batterie für ein System mit und ohne Batterie-Stützungssystem bei unterschiedlicher
Temperatur-Differenz und Verwendung der Arrhenius-Gleichung (TE,B = 20 ˚ C)
Aus den Verläufen in Abb. 8.16 b) wird nun über (8.14) das sich im Mittel ergebende Ver-
hältnis kRG,BkRG,A berechnet. Dieses wird zu 0,81 bestimmt, d.h. gemäß der Arrhenius-Gleichung
altert die Batterie ohne Batterie-Stützung temperaturbedingt um 23,4 % schneller als mit
Batterie-Stützung.
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Zu beachten ist, dass dieser der Arrhenius-Gleichung entnommene Zusammenhang lediglich
für die temperaturbedingte Alterung gilt. Alterung durch andere Kriterien wie Zeit, Art der
gefahrenen Zyklen etc. wird dabei nicht berücksichtigt, insbesondere auch nicht der zu er-
wartende Einfluss von hohen Stromspitzen während der Beschleunigung und während des
Rekuperierens. Es ist zu erwarten, dass die tatsächliche Alterungs-Geschwindigkeit der Bat-
terie unter Beachtung aller Kriterien in Fall A ohne BSS im Verhältnis zu Fall B insbesondere
aufgrund der hohen Ströme beim Rekuperieren noch stärker ansteigt.
8.7 Abschätzung zur Wirtschaftlichkeit eines
Batterie-Stützungssystems
Zur Einschätzung der Wirtschaftlichkeit des Einsatzes eines Batterie-Stützungssystems wird
der Einfluss eines solchen Systems auf die Reduzierung der Kosten durch die verminderte
Batterie-Alterung und durch den geringeren Energie-Verbrauch analysiert. Je nach der ins-
gesamt in einer Fahrzeug-Lebensdauer geforderten Zahl an Lade- bzw. Entladezyklen ergibt
sich in Abhängigkeit der möglichen Ladezyklen pro Batterie die Anzahl der insgesamt benö-
tigten Batterien und deren Anschaffungskosten. Die gesamten Anschaffungskosten der Bat-
terien berechnen sich gemäß (8.15), wobei KBat,AS die gesamten Anschaffungskosten für die
Batterie, nBat,kWh die Anzahl der zu speichernden Kilowattstunden, KBat,kWh die Batteriekos-
ten pro Kilowattstunde, nLZ,Fahrzeug die Anzahl der Ladezyklen innerhalb der Lebensdauer
eines Fahrzeuges und nLZ,Bat die Anzahl der Ladezyklen innerhalb der Lebensdauer einer
Batterie darstellt. Das Verhältnis nLZ,FahrzeugnLZ,Bat muss dabei für eine reale Betrachtung im Gegen-
satz zur theoretischen Betrachtung auf den nächst höheren ganzzahligen Wert aufgerundet
werden, um die Notwendigkeit einer Neuanschaffung der Batterie zum Ende der Lebensdau-
er zu berücksichtigen.
KBat,AS =
nLZ,Fahrzeug
nLZ,Bat
·nBat,kWh ·KBat,kWh (8.15)
Die Energiekosten während der Betriebszeit des Fahrzeuges berechnen sich proportional
zur zugeladenen Energiemenge ELZ,lade, zur Anzahl der Ladezyklen nLZ,Fahrzeug und zu den
Kosten pro Kilowattstunde KkWh. Es gilt (8.16).
KBat,E = nLZ,Fahrzeug ·ELZ,lade ·KkWh (8.16)
Die Addition beider Kostenfaktoren ergibt (8.17).
KBat = KBat,AS+KBat,E (8.17)
Aus den Gleichungen geht direkt hervor, dass die absoluten Kosten maßgeblich von dem ver-
wendeten Batterietyp beeinflusst werden. Je teurer die Batterie und je geringer die Anzahl
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der Ladezyklen pro Batterie ist, desto größer ist der Kostenvorteil durch eine Reduzierung
der Batterie-Alterung. Demzufolge lässt sich keine allgemeingültige Aussage zur Wirtschaft-
lichkeit eines Batterie-Stützungssystems treffen.
Für das in dieser Arbeit im Detail betrachtete Batterie-Stützungssystem lässt sich jedoch eine
Einschätzung mit Hilfe der gegebenen Randbedingungen durchführen. Die Kosten von Blei-
säureakkumulatoren betragen laut [137] 100-150e / kWh, ihre Zyklenzahl wird mit 400-600
angegeben [138]. Der Strompreis für Industrieabnehmer liegt derzeit bei 0,12e/kWh [139].
Für die Abschätzung werden die in Tab. 8.10 aufgelisteten Werte angenommen. Die gespei-
cherte Energie pro Batterie wird den Daten der Fahrzeugbatterie entnommen, ELZ,lade wird
aus den Ladezustandsmessungen bestimmt. Der Wert für nLZ,Bat,A wird aus den in der Li-
teratur angegebenen Werten bestimmt, der Wert für nLZ,Bat,B wird über die reduzierte Alte-
rungsgeschwindigkeit gemäß der Arrhenius-Gleichung berechnet.
Parameter Wert
nBat,kWh 9
nLZ,Bat,A (ohne BSS) 600
nLZ,Bat,B (mit BSS) 738
ELZ,lade,A (ohne BSS) 6,81 kWh
ELZ,lade,B (mit BSS) 6,47 kWh
KBat,kWh 100e
KkWh (Industrie) 0,12e
Tab. 8.10: Angenommene Parameter [137–139] zur Abschätzung der Wirtschaftlichkeit eines
Batterie-Stützungssystems im Flurförderfahrzeug-Antriebssystem mit Bleisäureakkumulator
(24V , 375Ah/ 5h)
Mit den angegebenen Werten lassen sich die Kosten für die Anschaffung der Batterien und
die Energiekosten für die jeweiligen Betriebsarten in Abhängigkeit von den geforderten La-
dezyklen innerhalb einer Fahrzeuglebensdauer berechnen. Abbildung 8.18 zeigt den Verlauf
der Kosten.
Anhand der Verläufe lässt sich erkennen, dass die Kosten jeweils bei einem Vielfachen der
maximalen Zyklenzahl einer Batterie sprunghaft ansteigen, weil eine neue Anschaffung not-
wendig ist. Beim Betrieb mit BSS ist diese Stufe jeweils um die erhöhte Zyklenzahl durch
die reduzierte Alterung verschoben. Der kontinuierliche Anstieg der Kosten wird durch den
Energieverbrauch pro Zyklus verursacht, der beim Betrieb mit BSS etwas geringer ist als
beim Betrieb ohne BSS. Die in Abb. 8.18 b) gezeigte Differenz der Kosten definiert die ma-
ximal erlaubten zusätzlichen Kosten des Stützungssystems.
Je mehr Zyklen innerhalb einer Fahrzeug-Lebensdauer gefahren werden, desto wirtschaft-
licher ist es, ein Batterie-Stützungssystem einzusetzen. Die Kosten des Batterie-Stützungs-
systems müssen dafür allerdings deutlich unterhalb der Kosten einer Batterie liegen.
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Abb. 8.18: Vergleich der geschätzten Kosten für die Anschaffung der Batterien und die ver-
brauchte Energie während des Betriebes zwischen den verschiedenen Betriebsarten a) Dar-
stellung der absoluten Kosten, b) Darstellung der Differenz zwischen beiden Betriebsarten
8.8 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde das im vorherigen Verlauf der Arbeit entwickelte
Batterie-Stützungssystem analysiert und der Betrieb des Antriebssystems mit und ohne die-
ses System verglichen.
Es hat sich herausgestellt, dass der gesamtenergetische Wirkungsgrad der Batterie-Stützung
mit ca. 90 % sehr zufriedenstellend ist, was insbesondere dem hohen Wirkungsgrad des
DC/DC-Wandlers über den gesamten Lastbereich hinweg geschuldet ist. Durch die Ver-
gleichs-Messungen mit und ohne Batterie-Stützungssystem konnte gezeigt werden, dass bei
eingesetzter Batterie-Stützung die Batterie stark entlastet werden kann, da der Effektivwert
des Stromes und auch die Spannungseinbrüche und Anstiege während des Betriebes stark
reduziert werden konnten. Die Entlastung der Batterie führt nach einer Abschätzung über
die Arrhenius-Gleichung zu einer deutlich höheren Lebensdauer.
Es wurde eine Methode entwickelt und verifiziert, wie man unter den hier vorliegenden Be-
dingungen den Ladezustand der Batterie nach der Belastung mit und ohne Batterie-Stützung
vergleichen kann. Der gesamtenergetische Wirkungsgrad des Antriebssystems konnte mit
Batterie-Stützung um ca. 5-6 % im Vergleich zum herkömmlichen System verbessert wer-
den.
Unter Verwendung der erhaltenen Vergleichsergebnisse wurde eine Abschätzung der Wirt-
schaftlichkeit eines Batterie-Stützungssystems durchgeführt.
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9 Zusammenfassung, Schlussfolgerung und Ausblick
9.1 Zusammenfassung
In dieser Arbeit wurde unter Anwendung wissenschaftlicher Methoden ein optimiertes Sys-
tem aus DC/DC-Wandler und Doppelschichtkondensatoren entwickelt, welches der Ent-
lastung der Bleisäurebatterie in einem elektrischen Fahrantrieb dient. Dabei wurde ein mög-
lichst effizientes und kompaktes System angestrebt, um den gesamtenergetischen Wirkungs-
grad zu maximieren und gleichzeitig die Baugröße und das Gewicht zu minimieren. Die
Optimierungsmethoden wurden zunächst allgemein hergeleitet und analysiert, um eine Über-
tragbarkeit auf andere Systeme zu ermöglichen. Danach folgte jeweils die Auslegung und der
Test anhand eines speziellen Antriebssystems eines Flurförderzeuges, um die theoretischen
Betrachtungen zu verifizieren.
Zunächst wurden in Kapitel 2 die Randbedingungen des Stützungssystems festgelegt. Dazu
wurden unterschiedliche Möglichkeiten zum verwendeten Spannungsbereich der Doppel-
schichtkondensatoren untersucht und verglichen. Jedem möglichen Spannungsbereich wurde
dabei die geeignetste aller verfügbaren Topologien für einen DC/DC-Wandler zugeordnet.
Es hat sich herausgestellt, dass insbesondere aufgrund der höchsten Effizienz ein Spannungs-
bereich anzustreben ist, welcher immer oberhalb der Batteriespannung liegt. Als optimale
Topologie für diesen Spannungsbereich hat sich der bidirektionale Hochsetzsteller heraus-
gestellt.
Weiterhin wurde in Kapitel 3 die Interleaved-Technik eingeführt und analysiert. Es hat sich
herausgestellt, dass diese Technik beim Einsatz in Gleichstromstellern Vorteile insbesondere
bezüglich der Reduzierung der Stromschwankungsbreite durch die phasenversetzte Taktung
und des Drosselvolumens durch die Aufteilung der Ströme bzw. die Reduzierung der Induk-
tivität zum Erhalt derselben Stromschwankungsbreite besitzt.
Die relativ neue Energiespeichertechnik durch Doppelschichtkondensatoren wurde in Kapi-
tel 4 ausführlich in ihrem Aufbau, ihrer Funktionsweise und ihren Eigenschaften beschrie-
ben. Weiterhin wurde insbesondere die Spannungsabhängigkeit der Kapazität dieser Kon-
densatoren und die Auswirkung dieser Eigenschaft auf die Auslegung eines Speichermoduls
erläutert. Zudem wurde die Entwicklung eines detaillierten theoretischen Modells der Zel-
len beschrieben. Es wurde gezeigt, dass eine Modell-Erstellung und die daraus folgende
Auslegung nach den Parametern des Modells anstatt nach den Datenblatt-Parametern eine
Überauslegung des Moduls verhindern kann, da z.B. bei Verwendung eines höheren Zell-
spannungsbereiches die verfügbare Kapazität deutlich größer ist als die im Datenblatt ange-
gebene.
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Zur Optimierung der Drosseln im DC/DC-Wandler wurde das Verhalten von gekoppelten
Induktivitäten in Kapitel 5 untersucht. Dazu wurden zunächst allgemein die theoretischen
Grundlagen von gekoppelten Anordnungen hergeleitet sowie der Einfluss der Kopplung auf
die Stromschwankungsbreiten, die Baugröße und die Verluste. Anschließend wurde auf die
auftretende Problematik einer sehr großen Stromschwankungsbreite bei starker Kopplung
eingegangen und Möglichkeiten der zusätzlichen Filterung zur Reduzierung der Schwan-
kungsbreite benannt und verglichen. Es hat sich herausgestellt, dass eine bewusste Reduzie-
rung des Kopplungsfaktors zur Realisierung einer nicht ideal gekoppelten Induktivität dabei
die sinnvollste Lösung darstellt, insbesondere da die Anzahl der verwendeten Komponenten
dabei minimiert wird. Die Auslegung einer solchen Induktivität wurde beschrieben.
Desweiteren wurde zunächst analytisch und später durch Messungen ein Vergleich von ge-
koppelten mit äquivalent ausgelegten diskreten Drosseln bezüglich zu erwartender Baugrö-
ße, Stromschwankungsbreite in den Phasen und Effizienz durchgeführt. Dabei hat sich erge-
ben, dass die Stromschwankungsbreite in den Phasen unter gleichen Vergleichsbedingungen
bei der gekoppelten Anordnung deutlich geringer ist, da sich die Phasenströme bei der gekop-
pelten Anordnung beeinflussen und teilweise auslöschen. Das Verhältnis der Baugrößen und
der Verluste der jeweiligen Anordnungen ist von den geometrischen Maßen der Wicklungen
abhängig. Für einen weiten Bereich besitzt die gekoppelte Anordnung deutliche Vorteile, da
dort die Schenkel des Kerns von allen Phasen zur Führung des magnetischen Flusses genutzt
werden.
In einem weiteren Teil der Arbeit wurde in Kapitel 6 die Notwendigkeit für ein aktives
Current-Sharing in mehrphasigen Gleichstromstellern mit gekoppelten Induktivitäten her-
gleitet. Es wurde ein Verfahren entwickelt, mit dem es für einen großen Tastgradbereich
möglich ist, durch Abtastung der Phasenströme zum optimalen Zeitpunkt entweder im high-
side Zweig, im low-side Zweig oder in beiden Zweigen alle Phasenströme des Wandlers mit
lediglich einem bzw. zwei Stromsensoren zu messen. Dadurch kann die Anzahl an benötig-
ten Stromsensoren im Vergleich zum herkömmlichen Verfahren, bei dem jeder Phasenstrom
mit einem eigenen Sensor gemessen wird, reduziert werden.
Ein übergeordnetes aktives Powermanagement für das entwickelte Batterie-Stützungssystem
wurde in Kapitel 7 entwickelt. Zunächst wurden die Anforderungen an das Powermana-
gement definiert. Darauf basierend wurde ein Fuzzy-Regler entwickelt, dessen Parameter
wahlweise mit Hilfe eines genetischen Algorithmus optimiert werden können. Es wurde un-
tersucht, ob der Erfolg des Reglers zur Reduzierung des Effektivwertes des Batteriestromes
durch die Optimierung der Parameter verbessert werden kann. Es hat sich herausgestellt,
dass in der Simulation eine Verbesserung teilweise erreicht werden kann, unter realen Mess-
bedingungen allerdings aufgrund der Abweichung zwischen tatsächlichem und optimierten
Lastzyklus nicht. Es wurde verifiziert, dass der Fuzzy-Regler erfolgreich zur Minimierung
der Batteriebelastung eingesetzt werden kann.
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In Kapitel 8 wurde das zuvor entwickelte Batterie-Stützungssystem ausführlich analysiert
und vermessen. Dazu wurde insbesondere der Wirkungsgrad bestimmt. Es hat sich heraus-
gestellt, dass dieser im gesamten Lastbereich zufriedenstellend hoch ist. Desweiteren wurde
ein Betrieb des Antriebssystems mit und ohne Batterie-Stützung verglichen. Die Batterie-
Entlastung konnte anhand von Strom- und Spannungsverläufen nachgewiesen werden. Ne-
ben der Belastung der Batterie wurde auch der gesamtenergetische Wirkungsgrad der Be-
triebsarten verglichen. Dieser ist für die Länge der Betriebsdauer, die mit einer vollgeladenen
Batterie möglich ist, maßgebend. Es hat sich herausgestellt, dass das Batterie-Stützungs-
system den gesamtenergetischen Wirkungsgrad um ca. 5-6 % erhöhen und damit den Ver-
brauch senken kann. Dies ist insbesondere auf eine höhere Effizienz des Stützungssystems
im Vergleich zur Batterie während des Rekuperierens zurückzuführen. Weiterhin wurde ge-
zeigt, dass durch die thermische Mehrbelastung der Batterie beim Betrieb ohne Batterie-
Stützung die theoretisch zu erwartende thermische Alterungsgeschwindigkeit im Vergleich
zum Betrieb mit Batterie-Stützung um mehr als 20 % steigt.
9.2 Schlussfolgerung
Schlussfolgernd lässt sich durch die in dieser Arbeit erhaltenen Ergebnisse feststellen, dass
ein optimiertes Batterie-Stützungssystem mit sehr gutem Wirkungsgrad und einem fuzzy-
geregelten Powermanagement in der Lage ist, die gesamtenergetische Effizienz eines mit
einem Bleisäureakkumulator betriebenen Fahrzeugantriebes geringfügig zu erhöhen. Dabei
lässt sich die Belastung der Batterie und damit auch die Betriebstemperatur reduzieren. Ins-
besondere aufgrund der reduzierten Betriebstemperatur ist zu erwarten, dass die Lebensdau-
er der Batterie erhöht werden kann. Aufgrund der nur geringen Verbrauchs-Einsparungen
rentiert sich der Einsatz einer Batterie-Stützung in der hier betrachteten Anwendung wirt-
schaftlich erst bei einer hohen Lebensdauer des Fahrzeuges, in welcher die Batterie mehrfach
ausgetauscht werden muss.
Die Reduzierung der Batterie-Belastung kann insbesondere bei größeren Elektrofahrzeugen
zum Personentransport einige Vorteile mit sich bringen. Die dort meist verwendeten Lithium-
Batterien sind um ein Vielfaches teurer als Bleisäure-Batterien, eine Erhöhung der Lebens-
dauer dieser Batterien durch eine Batterie-Stützung wäre deutlich früher rentabel. Weiterhin
existieren bei Lithium-Batterien je nach Anwendung Zellen, die entweder auf eine möglichst
hohe Leistungsdichte (Hybridfahrzeuge) oder eine möglichst hohe Energiedichte (Elektro-
PKW) ausgelegt werden. Eine Erhöhung der einen Dichte hat meist eine Verringerung der je-
weils anderen Dichte zur Folge. Durch die Reduzierung der maximal abzugebenden Leistung
der Batterie kann in einem solchen Fahrzeug die Leistungsdichte reduziert und stattdessen
die Energiedichte und damit die Reichweite erhöht werden.
Während der Entwicklung eines optimierten DC/DC-Wandlers konnte festgestellt werden,
dass der Einsatz von einem Mehrphasen-Wandler mit gekoppelten Induktivitäten unter Ver-
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wendung der Interleaved-Technik und eines gemeinsamen Stromsensors für alle Phasen
des Wandlers die Realisierung eines hocheffizienten und kompakten Stromrichters ermög-
licht, dessen Eigenschaften denen eines herkömmlichen einphasigen Wandlers weit überle-
gen sind. Insbesondere gekoppelte Induktivitäten haben sich gegenüber diskreten Anordnun-
gen als sehr vorteilhaft erwiesen, da die zu erwartende Baugröße und die Verluste geringer
sind.
Effiziente und kompakte Gleichstromwandler werden heutzutage in diversen Anwendun-
gen wie zur Anbindung von Energiespeichern für regenerative Energieerzeuger, zur Erhö-
hung der Spannung von Solarzellen zur Netzeinspeisung und zur Kopplung unterschiedlicher
Bordnetze in Fahrzeugen benötigt. Die in dieser Arbeit durchgeführten Analysen zur Opti-
mierung können auf alle solcher Wandler in den verschiedenen Anwendungen übertragen
werden.
9.3 Ausblick
Für weitere Untersuchungen birgt die Verwendung neuartiger Leistungshalbleiter wie Sili-
ziumcarbid oder Gallium-Nitrid großes Potential. Bei Verwendung dieser Materialien ist es
möglich, die Schaltfrequenzen signifikant zu erhöhen. So ließe sich die Baugröße der Induk-
tivitäten und damit des DC/DC-Wandlers weiter reduzieren.
Desweiteren kann untersucht werden, inwieweit mit einem Batterie-Stützungssystem in grö-
ßeren Fahrzeugen, die aus einem Lithium-Ionen Akkumulator gespeist werden, der An-
triebsstrang optimiert werden kann. Aufgrund der hohen Kosten der Akkumulatoren wäre ein
„Downsizing“ des Akkumulators ebenso erstrebenswert wie die Erhöhung der Lebensdauer.
Dazu müsste untersucht werden, wie stark die Temperatur durch eine Batterie-Stützung in
einem solchen Akkumulator gesenkt werden kann bzw. welcher Einfluss auf den Energie-
verbrauch vorliegt.
Zur Optimierung der Leistungsregelung zwischen den beiden Energiespeichern könnten wei-
tere Untersuchungen durchgeführt werden, z.B. inwieweit die Parameter des Fuzzy-Reglers
adaptiv auf die Fahrweise des Fahrers bzw. die Lastzyklen des Fahrzeuges angepasst werden
können, um das Verhalten weiter zu verbessern.
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11 Anhang
11.1 Herleitung der allgemeinen Berechnung der
Stromschwankungsbreite in Interleaved-Wandlern
Die Herleitung zur allgemeinen Berechnung der Stromschwankungsbreite im resultierenden
Zweig im HSS-Betrieb ∆I1,HSS wird hier anhand der Verläufe in Abb. 11.1 hergeleitet.
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Abb. 11.1: Qualitative Zeitverläufe der Ansteuersignale und des resultierenden Stromflusses
im dreiphasigen Interleaved-Wandler a) i=1, b) i=2, c) i=3
Die Verläufe sind für alle drei Sektoren, also i=1−3 dargestellt. In n-phasigen Interleaved-
Wandlern ergibt sich eine resultierende Schwankungsbreite mit dem n-fachen der Taktfre-
quenz. Für diesen Fall entspricht die resultierende Frequenz also dem dreifachen der Taktfre-
quenz. Maßgebend für die Berechnung der resultierenden Schwankungsbreite ist der resul-
tierende Tastgrad dres. Die Stromänderung in diesem Bereich entspricht der Schwankungs-
breite.
Zunächst muss dres berechnet werden, wodurch die Dauer des Stromanstiegs definiert wird.
Diese Dauer kann zu (11.1) als die Differenz zwischen dem Duty-Cycle d und dem Sektor-
abhängigen Vielfachen von 1n bestimmt werden.
dres = d− i−1n (11.1)
Ist das Ansteuersignal innerhalb einer Phase positiv, so ergibt sich für die Spannung über
der jeweiligen Induktivität (11.2), liegt das Ansteuersignal auf Nullpotential, so ergibt sich
(11.3).
UL,high =U1 (11.2)
UL,low =U1 ·
(
1− 1
1−d
)
(11.3)
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Befindet sich ein Betriebspunkt im Sektor i=1, so liegt im Zeitraum 0-dres lediglich an der
ersten Phase ein positives Ansteuersignal an. Mit jedem Schritt zu einem höheren Sektor
wechselt eine weitere Phase in diesem Bereich zu einem positiven Ansteuersignal. Zur Be-
rechnung der resultierenden Steigung müssen also i positive und (n− i) negative Steigungen
addiert werden.
Diese Zusammenhänge führen über die in (11.4) durchgeführten Vereinfachungen zur allge-
meinen Berechnungsformel.
∆I1,HSS =
1
L · fT ·dres ·
[
i ·UL,high+(n− i) ·UL,low
]
=
1
L · fT · (d−
i−1
n
) ·
[
i ·U1+(n− i) ·U1 ·
(
1− 1
1−d
)]
=
U1 ·
(
d− i−1n
) · [i− (n− i) · ( 11−d −1)]
L · fT (11.4)
Die Vorgehensweise zur Berechnung der Gleichung im TSS-Betrieb ist identisch und wird
hier nicht weiter erläutert.
11.2 Herleitung der allgemeinen Berechnung der äquivalenten
Induktivitäten und der Stromschwankungsbreite in
Interleaved-Wandlern mit gekoppelten Induktivitäten
11.2.1 Herleitung der äquivalenten Zeiten und Induktivitäten
Für die folgenden allgemeinen Berechnungen wird zur Verdeutlichung der dreiphasige in
Abb. 11.2 für verschiedene Sektoren i (vgl. Kap. 5.3.2) dargestellte Betrieb zu Grunde ge-
legt.
Aus Abb. 11.2 lassen sich direkt die äquivalenten Zeiten tLeq,1-tLeq,4 gemäß (11.5) und (11.6)
angeben. Die Zuordnung der Zeiten ist in Abb. 5.6 dargestellt, der resultierende Tastgrad
dres bezeichnet das in Abb. 11.2 markierte Verhältnis zwischen der steigenden Flanke des
resultierenden Stromes und dem dritten Teil der Periodendauer und Sx stellt jeweils das An-
steuersignal von MOSFET x dar. Die Nummerierung der MOSFETs ist z.B. in Abb. 5.5
ersichtlich.
tLeq,1 = tLeq,4 =
dres
fT
=
d− i−1n
fT
(11.5)
tLeq,2 = tLeq,3 =
1
n −dres
fT
=
i
n −d
fT
(11.6)
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Abb. 11.2: Qualitative Zeitverläufe der Ansteuersignale und des resultierenden Stromflusses
im dreiphasigen Interleaved-Wandler (blau: Phase 1, rot: Phase 2, grün: Phase 3, k =0,4)
a) i=1, b) i=2, c) i=3
Zur Berechnung der äquivalenten Induktivitäten wird zunächst (5.14) herangezogen und dILxdt
berechnet. Die Spannungen ULx sind dabei vom Sektor des zu berechnenden Betriebspunktes
abhängig. Hier wird exemplarisch die Herleitung der Induktivität Leq,1 beschrieben.
Es wird in Abb. 11.2 durch die Betriebspunkte in den unterschiedlichen Sektoren verdeut-
licht, dass für die Zeitspanne 0− tLeq,1 genau i Spannungen den Wert UL,high (Signale Sx
positiv) und (n− i) Spannungen den Wert UL,low (Signale Sx null) annehmen. Es gilt (11.7)
unter der Verwendung von (5.14).
dILx
dt
(0 < t < tLeq,1) =
1
C3
· [CCI,n1 ·UL,high+CCI,n2 · ((i−1) ·UL,high+(n− i) ·UL,low)] (11.7)
Anschließend werden (11.2) und (11.3) für UL,high und UL,low eingesetzt. Die äquivalente
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Induktivität lässt sich demnach gemäß (11.8) berechnen.
Leq,1 =
UL1
dIL1
dt (0 < t < tLeq,1)
=
U1
dIL1
dt (0 < t < tLeq,1)
=
Cn3
Cn1+Cn2 ·
[
(i−1)− (n− i) · d1−d
] (11.8)
Die Herleitung der äquivalenten Induktivitäten Leq,2−Leq,4 erfolgt mit derselben Vorgehens-
weise und wird hier nicht weiter erläutert. Es muss lediglich beachtet werden, dass für die
Herleitung von Leq,3−Leq,4 für die Spannung über der Drossel gilt ULx =U1 · −d1−d , da wäh-
rend der Wirkzeit dieser Induktivitäten das entsprechende Ventil ausgeschaltet ist. Die her-
geleiteten Gleichungen befinden sich in Tab. 5.1.
Zur späteren Berechnung der Stromschwankungsbreite in den einzelnen Phasen wird noch
die resultierende äquivalente Induktivität Leq,res benötigt. Diese gibt die mittlere Induktivät
an, die durch Gewichtung von Leq,1− Leq,4 mit den entsprechenden Vielfachen der Zeiten
tLeq,1− tLeq,4 innerhalb der gesamten Einschalt- oder Ausschaltzeit des Ventils einer Phase
berechnet wird. Hier wird die Berechnung über die Einschaltzeit durchgeführt. Die benö-
tigten Vielfachen der Zeitspannen ergeben sich aus den Segmenten, deren Verteilung im
Folgenden hergeleitet wird.
Die Gesamtzahl der Segmente nSeg teilt sich betriebspunktabhängig auf die Bereiche t < d ·T
(nSeg,1 Segmente) und t > d ·T (nSeg,2 Segmente) auf. Befindet sich der Duty-Cycle im ers-
ten Sektor (i=1), dann gibt es keine Überlappungen der Phasenströme, somit existiert auch
nur eine effektive Induktivität im Bereich t < d ·T . Befindet sich der Duty-Cycle dagegen
im Sektor i=2, d.h. d > 1n , so überlappt der Strom der ersten Phase sich jeweils mit dem
Strom der beiden gemäß Phasenversatz benachbarten Phasen. Es entstehen durch die Über-
lappung also zwei weitere Segmente, in denen die effektive Induktivität der ersten Phase
einen anderen Wert annimmt. Durch die Addition von jeweils zwei weiteren Segmenten bei
Erhöhung des Sektors bleibt nSeg,1 immer ungerade. Da für die Gesamtzahl der Segmente
gilt nSeg =2 ·n, ist diese also immer gerade. Damit ist auch nSeg,2 immer ungerade.
Die zusätzlich auftretende Überlappung des Stromes in Phase 1 durch die anderen Phasen
in Abhängigkeit vom aktuellen Sektor wird in Abb. 11.3 verdeutlicht, wobei die jeweiligen
Verbindungslinien anzeigen, welche anderen Phasenströme bei einem bestimmten Sektor
den untersuchten Phasenstrom während der Einschaltzeit zusätzlich überlappen.
Es gelten (11.9) und (11.10), wie auch anhand des Beispiels des dreiphasigen Falls in
Abb. 11.2 ersichtlich ist.
nSeg,1 = 2 · i−1 (11.9)
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... (n-3) (n-2) (n-1) (n) (1) (2) (3) (4) (5) ...
i=3
i=4
i=2
i=1
Abb. 11.3: Darstellung der zusätzlichen Beeinflussung des Stromverlaufes in Phase 1 für
verschiedene Sektoren i während der Einschaltzeit
nSeg,2 = 2 · (n− i)+1 (11.10)
Die Anzahl der Einzelsegmente ergibt direkt die Vielfachen der Zeiten. Die Zeitspanne tLeq,1
tritt i mal auf, die Zeitspanne tLeq,2 (i−1) mal. Es gilt (11.11) und daraus (11.12).
Leq,res =
1
d ·T ·
[
i ·Leq,1 · tLeq,1+(i−1) ·Leq,2 · tLeq,2
]
(11.11)
Leq,res =
Cn3 ·d[(
d− (i−1)n
)
· i · (Cn1 +Cn2 · ((i−1)− (n− i) · d1−d ))+ ( in −d) · (i−1) · (Cn1 +Cn2 · ((i−2)− (n− i+1) · d1−d ))] (11.12)
11.2.2 Herleitung der allgemeinen Berechnung der Stromschwankungsbreite in den
Einzelzweigen
Ist die äquivalente Induktivität Leq,res bekannt, so kann die Stromschwankungsbreite in den
Phasen einfach berechnet werden. Es gilt der Zusammenhang in (11.13) und daraus folgt mit
(11.12) die Gleichung (11.14).
∆ILx,HSS =
ULx
Leq,res
·∆T
=
ULx
Leq,res
·d ·T
=
U1
Leq,res · fT ·d (11.13)
∆ILx,HSS =
U1
fT ·CCI,n3 ·
[(
d− (i−1)
n
)
· i ·
(
Cn1+Cn2 ·
(
(i−1)− (n− i) · d
1−d
))
+
(
i
n
−d
)
· (i−1) ·
(
Cn1+Cn2 ·
(
(i−2)− (n− i+1) · d
1−d
))]
=
U1
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1 ·d+CCI,n2 ·
((
d− (i−1)
n
)
· i ·
(
(i−1)− (n− i) · d
1−d
)
+
(
i
n
−d
)
· (i−1) ·
(
(i−2)− (n− i+1) · d
1−d
))]
(11.14)
11 ANHANG 184
11.2.3 Herleitung der allgemeinen Berechnung der Stromschwankungsbreite im
resultierenden Zweig
Die Stromschwankungsbreite im resultierenden Zweig kann über die Stromsteigung während
der Zeitspanne 0− dres ·T berechnet werden. Der Stromgradient kann dabei mit Hilfe von
(5.14) berechnet werden. Dabei muss beachtet werden, dass sich abhängig vom Sektor i
des verwendeten Betriebspunktes eine bestimmte Schalterstellung ergibt. Es sind jeweils i
Transistoren eingeschaltet, während (n-i) Transistoren ausgeschaltet sind. Dementsprechend
ergeben sich auch die Drosselspannungen UL1,...,ULn. Es nehmen i Spannungen den Wert
UL,high an und (n-i) den Wert UL,low. Eine Veranschaulichung der Stromverläufe anhand des
dreiphasigen Falls befindet sich in Abb. 11.2.
Mit den oben genannten Erkenntnissen lässt sich mit Hilfe von (5.14) und (11.15) die resul-
tierende Schwankungsbreite ∆I1,HSS herleiten. Dazu müssen alle Zeilen des Ergebnisvektors
der Stromänderung aus (5.14) addiert werden. Die Matrixeinträge CCI,n1 und CCI,n2 werden
zur Berechnung mit den Spannungen UL,high und UL,low multipliziert, die Anzahl der jeweils
zu addierenden Produkte kann in Abhängigkeit von n und i angegeben werden.
dI1,HSS
dt
=
dIL1
dt
+
dIL2
dt
+ ...+
dILn
dt
(11.15)
Die Gleichungen (11.1)-(11.3) gelten auch für die Anwendung mit gekoppelten Induktivitä-
ten. Es folgt (11.16).
∆I1,HSS =
dres
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1 ·
(
i ·UL,high+(n− i) ·UL,low
)
+CCI,n2 ·
(
(n−1) · i ·UL,high+(n− i) · (n−1) ·UL,low
)]
=
U1 · (d− i−1n )
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1 ·
(
i− (n− i) · d
1−d
)
+CCI,n2 ·
(
(n−1) · i− (n− i) · (n−1) · d
1−d
)]
=
U1 · (d− i−1n ) ·
[
i− (n− i) · d1−d
]
fT ·CCI,n3 ·
[
CCI,n1+(n−1) ·CCI,n2
]
(11.16)
11.3 Zusatz zur Herleitung des Verhältnisses zwischen der
Kernquerschnittsfläche von gekoppelten und diskreten
Induktivitäten
Im Hauptteil der Arbeit ist es notwendig, eine Aussage über die für das Magnetfeld im Kern
verantwortlichen Ströme Imag,eq und ILx,DI , über deren Maxima und deren Verhältnis zueinan-
der zu erhalten. Die Berechnung wird im Folgenden für den ersten Schenkel hergeleitet, die
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Berechnung der anderen (n−1) Schenkel erfolgt äquivalent.
Für die Kernauslegung sind bei der Anwendung mit gekoppelten Induktivitäten der bei t =
d ·T auftretende maximale magnetisch wirkende Strom Imag,eq,max und für die Anwendung
mit diskreten Induktivitäten der maximal auftretende Strom ILx,DI,max maßgebend.
In Abb. 11.4 sind die Stromverläufe der Phasen bei t =d ·T markiert, zu diesem Zeitpunkt
muss Imag,eq berechnet werden.
d
I L
x
 /
 I
N
Abb. 11.4: Darstellung der Stromverläufe zur Bestimmung von Imag,eq,max (n=3, Lm =50µH,
k =0,4, d =0,6, i=2)
Mit Hilfe von (5.52) kann nachvollzogen werden, dass zur Berechnung des Flusses in Schen-
kel 1 (von Wicklung 1 umschlossen) zum Zeitpunkt t =d ·T dem Maximalwert des Stromes
die zu diesem Zeitpunkt fließenden anderen Phasenströme mit der Gewichtung von k abge-
zogen werden müssen.
Diese Ströme in den anderen Phasen lassen sich durch die Phasenverschiebung um Vielfa-
che von Tn auch auf Phase 1 projizieren (vgl. rote waagerechte Linien in Abb. 11.4). Die
Amplituden dieser zu subtrahierenden Ströme lassen sich berechnen, indem dem Maximal-
wert des Stromes die Stromänderungen innerhalb der Segmente zwischen t =d ·T und dem
zu berechnenden Betriebspunkt abgezogen werden.
Die Stromänderungen innerhalb der Einzelsegmente lassen sich mit der Kenntnis von Leq,1−
Leq,4 sowie tLeq,1−tLeq,4 und den an der Drossel anliegenden Spannungen UL,high für t < d ·T
und UL,low für t > d · T berechnen. Zwischen den Zeitpunkten t =0 und t =d · T befinden
sich (i− 1) der insgesamt (n− 1) Stromwerte, die, gewichtet mit k, dem Maximalwert des
Stromes abgezogen werden müssen. Zwischen t =d ·T und t =T befinden sich (n− i) Punkte.
Dadurch muss die Stromsteigung bei der Gesamtberechnung im erstgenannten Fall xt<d mal
berücksichtigt werden (vgl. (11.17) ), im zweitgenannten Fall xt>d mal (vgl. (11.18) ). Zur
Vereinfachung wird hier die Gaussche Summenformel angewendet [83].
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xt<d = 1+2+ ...+(i−1) = i
2− i
2
(11.17)
xt>d = 1+2+ ...+(n− i) = (n− i) · (n− i+1)2 (11.18)
Es folgt unter Verwendung von (5.22) für die Berechnung von Imag,eq,max (11.19).
Imag,eq,max =
(
I¯Lx+
∆ILx,CI
2
)
· [1− (n−1) · k]+ k ·
[
UL,high · xt<d ·
(
tLeq,1
Leq,1
+
tLeq,2
Leq,2
)
+UL,low · xt>d ·
(
tLeq,3
Leq,3
+
tLeq,4
Leq,4
)]
=
(
I¯Lx+
∆ILx,CI
2
)
· [1− (n−1) · k]+ k ·U1 ·
[(
i2− i
2
)
·
(
tLeq,1
Leq,1
+
tLeq,2
Leq,2
)
+
(n− i) · (n− i+1)
2
· d
1−d ·
(
tLeq,3
Leq,3
+
tLeq,4
Leq,4
)]
(11.19)
In (11.20) befindet sich die Definition des Stromes ILx,DI,max, der maximal durch die diskreten
Induktivitäten fließt. Die Gleichung ergibt sich aus (3.2) und (5.50) und der Annahme, dass
dieselbe resultierende Stromschwankungsbreite vorausgesetzt wird.
ILx,DI,max = I¯Lx+
∆ILx,DI
2
= I¯Lx+
d ·U1
2 ·LDI · fT
= I¯Lx+
d ·U1 · [Cn1+Cn2 · (n−1)]
2 ·Cn3 · fT (11.20)
Eine Vereinfachung der Berechnung des Verhältnisses Imag,eq,maxILx,DI,max nach dem Einsetzen der äqui-
valenten Induktivitäten und Zeiten in (11.19) ergibt, dass für die Randbedingung der gleichen
resultierenden Stromschwankungsbreite unabhängig vom Tastgrad (11.21) gilt.
Imag,eq,max
ILx,DI,max
= 1− k · (n−1) (11.21)
Über diese Erkenntnis lässt sich das Verhältnis der Kernquerschnitte stark vereinfacht zu
(5.55) berechnen.
Um den Verlauf des Stromes Imag,eq(t) zu jeder Zeit angeben zu können um ihn mit dem
Verlauf von ILx,DI(t) ins Verhältnis zu setzen, wird neben dem Maximum Imag,eq,max noch
der Stromgradient dImag,eq(t)dt benötigt. Die Stromänderung ist jeweils für die Einschaltzeit
und die Ausschaltzeit des Ventils der entsprechenden Phase konstant (vgl. Abb. 5.22 ). Zur
Herleitung der Stromänderungen ist es deswegen ausreichend, jeweils ein Segment für t <
d ·T und ein Segment für t > d ·T zu betrachten, um daraus die Steigung zu bestimmen.
Es wird festgestellt, dass im ersten Segment im Bereich t < d ·T die erste Phase die Steigung
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UL,high
Leq,1
besitzt. Die Stromänderungen der anderen Phasen müssen gemäß (5.52) mit dem Fak-
tor k von der Stromänderung der ersten Phase subtrahiert werden. Von den anderen (n− 1)
Phasen besitzen (i−1) die Steigung UL,highLeq,1 , (n− i) besitzen die Steigung
UL,low
Leq,4
. Für das erste
Segment im Bereich t > d ·T weist die erste Phase die Steigung UL,lowLeq,3 auf. Es besitzen (i−1)
Phasen die Steigung UL,highLeq,2 , (n− i) Phasen besitzen die Steigung
UL,low
Leq,3
.
Diese Zusammenhänge können für den dreiphasigen Fall anhand von Abb. 11.4 verifiziert
werden. Es folgen nach dem Einsetzen der im Laufe der Arbeit hergeleiteten äquivalenten
Induktivitäten die Gleichungen aus (11.22) und (11.23).
dImag,eq(t)
dt
(t < d ·T ) = UL,high
Leq,1
· [1− k · (i−1)]+UL,low
Leq,4
· [(−k) · (n− i)]
=U1 ·
(
[1− k · (i−1)]
Leq,1
+
[ d
1−d · k · (n− i)
]
Leq,4
)
=U1 ·Cn1+Cn2 · k · (1−n)Cn3 (11.22)
dImag,eq(t)
dt
(t > d ·T ) = UL,low
Leq,3
· [1− k · (n− i)]+UL,high
Leq,2
· [(−k) · (i−1)]
=U1 ·
( −d
1−d · [1− k · (n− i)]
Leq,3
+
[−k · (i−1)]
Leq,2
)
=U1 ·
( −d
1−d
)
·Cn1+Cn2 · k · (1−n)
Cn3
(11.23)
Für den Verlauf von ILx,DI(t) gelten aus (3.2) und (5.50) die Gleichungen (11.24) und (11.25)
dILx,DI(t)
dt
(t < d ·T ) = UL,high
LDI
=
U1 · [Cn1+Cn2 · (n−1)]
Cn3
(11.24)
dILx,DI(t)
dt
(t > d ·T ) = UL,low
LDI
=
U1 · −d1−d · [Cn1+Cn2 · (n−1)]
Cn3
(11.25)
Setzt man die Ableitungen der Ströme dImag,eq(t)dt und
dILx,DI(t)
dt ins Verhältnis, so ergibt sich
nach dem Einsetzen der Konstanten das Verhältnis aus Gleichung (11.26).
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dImag,eq(t)
dt
dILx,DI(t)
dt
=
Cn1+Cn2·k·(1−n)
Cn3
Cn1+Cn2·(n−1)
Cn3
= 1− k · (n−1) (11.26)
Da sowohl die Maximalwerte der beiden Stromverläufe gemäß (11.21) als auch die Steigung
zu jeder Zeit gemäß (11.26) demselben Verhältnis unterliegen, gilt dann für die Stromver-
läufe zu jeder Zeit (11.27).
Imag,eq(t)
ILx,DI(t)
= 1− k · (n−1) (11.27)
11.4 Ergebnisse der Wirkungsgradmessungen
P1 [kW ] ηDCDC
(U2 = 30V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 30V ;
TSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
TSS-Betrieb)
0,5 96,7 97,1 98,20 97,85
1 96,8 97,25 98,5 98,10
1,5 98,85 98,95 98,75 98,8
2 98,71 98,8 98,60 98,65
2,5 98,52 98,65 98,45 98,52
3 98,35 98,5 98,2 98,35
3,5 98,18 98,34 98,00 98,18
4 97,95 98,18 97,8 98,00
4,5 96,73 98 - -
5 97,5 97,85 - -
Tab. 11.1: Ergebnisse der Wirkungsgradmessungen beim Einsatz von gekoppelten Indukti-
vitäten (HSS-Betrieb, U1 =25V , synchrones Gleichrichten für P1 ≥ 1,5kW )
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P1 [kW ] ηDCDC
(U2 = 30V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 30V ;
TSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
TSS-Betrieb)
0,5 96,7 97,1 98,25 97,85
1 96,8 97,25 98,48 98,10
1,5 98,85 98,95 98,40 98,03
2 98,71 98,8 98,30 97,92
2,5 98,52 98,65 98,15 97,80
3 98,35 98,5 98,00 97,65
3,5 98,18 98,34 97,75 97,5
4 97,95 98,18 97,57 97,35
4,5 96,73 98 - -
5 97,5 97,85 - -
Tab. 11.2: Ergebnisse der Wirkungsgradmessungen beim Einsatz von gekoppelten Indukti-
vitäten (HSS-Betrieb, U1=25V ohne synchrones Gleichrichten)
P1 [kW ] ηDCDC
(U2 = 30V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
HSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 30V ;
TSS-Betrieb)
ηDCDC
(U2 = 36V ;
TSS-Betrieb)
0,5 96,00 95,50 - -
1 96,2 95,50 98,10 96,90
1,5 98,50 96,80 98,60 96,60
2 98,50 97,40 98,50 97,30
2,5 98,35 97,50 98,40 97,30
3 98,20 97,40 98,20 97,40
3,5 97,90 97,20 98,00 97,40
4 97,70 96,80 - -
4,5 97,20 96,30 - -
5 - - - -
Tab. 11.3: Ergebnisse der Wirkungsgradmessungen beim Einsatz von diskreten Induktivitä-
ten (HSS-Betrieb, U1 =25V , synchrones Gleichrichten für P1 ≥ 1,5kW )
11.5 Verwendete Lastzyklen zur Reproduzierbarkeits-Messung für die
Ladezustandsbestimmung
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a) b)
Abb. 11.5: Lastprofile zur Feststellung der Reproduzierbarkeit der Ladezustandsmessungen
a) motorischer Lastzyklus, b) Lastzyklus mit Rekuperation
Belastung Messung
1 [Ah]
Messung
2 [Ah]
Messung
3 [Ah]
Messung
4 [Ah]
Konstante Belastung mit 75 A (DC) 294,43 291,49 292,46 294,79
Lastzyklus (motorisch) 252,96* 252,97* 252,27 251,65
Lastzyklus (mit Rekuperation) 213,50 213,73 208,15 212,92
Tab. 11.4: Ergebnisse der Referenzmessungen zur Ladezustandsbestimmung der Bleisäu-
rebatterie, *Messung über 75 % der Belastungsdauer, Wert umgerechnet auf 100 % Belas-
tungsdauer; 100 % Belastungsdauer =4h
11.6 Messergebnisse zur Ladezustandsbestimmung
Die Messergebnisse befinden sich in Tab. 11.5. Messungen 1 und 2 sind wie Messungen 3
und 4 jeweils innerhalb einer Woche an aufeinander folgenden Tagen durchgeführt worden.
Messung Nach Belastung ohne BSS Nach Belastung mit BSS
Ladung [Ah] Energie [kWh] Ladung [Ah] Energie [kWh]
1 250,59 - 236,21 -
2 247,55 - 234,75 -
3 246,45 6,83 232,51 6,47
4 245,06 6,79 232,62 6,47
Tab. 11.5: Messung der nach der Belastung beim Laden der Batterie hinzugefügten Energie
und Ladung
11.7 Fotos der Laboraufbauten
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Abb. 11.6: Laboraufbau des Batterie-Stützungssystems (1: Leistungsteil und Treiber, 2: Ge-
koppelte Dreiphasen-Induktivität, 3: DSK-Modul, 4: Ansteuerschaltung, 5: Schnittstellen-
platine, 6: Vorladewiderstände, 7: Anbindungsplatine, 8: Microautobox, 9: FPGA Nano-
board, 10: Anbindungsplatine zur Steuerung der Lastmaschine, 11: Stromverteilerplatine,
12: Antriebsumrichter, 13: Sonstige zur Funktionsweise der Industriesteuerung benötigte Pe-
ripherie aus dem Fahrzeug )
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1 2
Abb. 11.7: Laboraufbau der Maschinen (1: Asynchronmaschine als Fahrzeugantrieb, 2:
Gleichstrommaschine als Last)
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